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Dłuższa przerwa między wydaniem trzech pierwszych rozdziałów 
części l-ej, a wydaniem dalszego ciągu pracy spowodowana była 
w znacznej mierze brakiem odpowiednich funduszów. To też w imie- 
niu Sekcji Radjotechnicznej i swojem własnem poczuwam się do miłe- 
go obowiązku złożenia w tem miejscu podziękowania Panu Ministrowi 
Poczt i Telegrafów inż. Emilowi Kalińskiemu i Dyrektorowi Departa- 
mentu Technicznego tegoż Ministerstwa, Panu inż. mjr. Antoniemu 
Krzyczkowskiemu za przyznanie subsydjum, które pozwoli wydać 
w szybkiem tempie również i pozostałe dwie części. 


2 pośród osób, wymienionych w przedmowie do pierwszej części 
tego tomu i okazujących mi nadal skuteczną pomoc w pracy, szczegól- 
nie podziękowanie należy się Panu kpt. inż. Karolowi Wołowskiemu 
za jego niezmiernie cenne rady i wydatną pomoc korektorską, której 
mi nie szczędził pomimo przeciążenia własnymi obowiązkami, oraz 
Biuru Stowarzyszenia Elektryków Polskich, а w szczególności General- 
nemu Sekretarzowi Panu inż. Józefowi Podoskiemu i Panu inż. Mści- 
sławowi Pczyckiemu. Przyjmując na siebie wszystkie obowiązki admi- 
nistracyjne, związane z wydawnictwem, Biuro ułatwiło mi w dużym 
stopniu prace wydawnicze. t 
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PRZEDMOWA 


Szybki rozwój radjotechniki w ciągu ostatnich lat kilkunastu, 
a przedewszystkiem jej doniosłe znaczenie dla szeregu celów praktycz- 
nych, sprawiły, iż ta najmłodsza gałąż elektrotechniki zatraciła szybko 
charakter fizykalno-laboratoryjny, a zdobycze jej wcześniej stały się 
własnością przemysłu i eksploatacji, zanim doczekały się wszechstron- 
nego pogłębienia teoretycznego. Teorja, wypracowywana nietylko w uczel- 
niach, lecz w znacznej części w pracowniach naukowych wielkich firm 
i w laboratorjach państwowych, stopniowo tylko przenika na łamy pism 
naukowych pod postacią oderwanych przyczynków, siłą 'rzeczy nie 
uzgodnionych przez różnych autorów. To rozdrobnienie i ta dorywczość 
prac teoretycznych, a głównie różnorodność języków, w których są ogła- 
szane, stanowi poważną trudność dla studjujących, którzy nie rozpo- 
rządzają w dostatecznej mierze czasem, niezbędnym dla przeprowadze- 
nia samodzielnych dociekań. 

Materjały, któremi rozporządzamy, są obecnie już wystarczające 
dla syntetycznego ujęcia. Dlatego też radjotechnika może się wykazać 
szeregiem dzieł klasycznych, częstokroć o charakterze czysto naukowym, 
z pośród których, ze względu na bardzo rozległy zakres tego działu 
nauk technicznych, na pierwsze miejsce wybijają się monografje, wyczer- 
pująco ujmujące poszczególne specjalności radjotechniki, jak znane 
w Polsce lampy katodowe prof. Dr. Groszkowskiego. 

Wobec tego jednakże, że w naszej literaturze technicznej daje się 
odczuwać brak podręcznika, któryby obejmował całość, a zwłaszcza za- 
sady ogólne radjotechniki z uwzgłędnieniem potrzeb inżyniera-praktyka, 
zdecydowałem się wydać niniejszą książkę. Ze względu na ten jej cha- 
rakter, ograniczyłem możliwie rozważania czysio matematyczne, spro- 
wadzając je do niezbędnych dla zrozumienia zjawisk fizycznych, stara- 
łem się natomiast dać jaknajwięcej przykładów obliczeniowych i wska- 
zówek praktycznych. Całość dzieli się na trzy części zasadnicze: Podstawy 
teoretyczne, Części konstrukcyjne, Urządzenia radjotechniczne. Obecnie, 
ze względu na trudności wydawnicze, wychodzi jedynie część pierwsza. 


Czytelnika zdziwi może brak pewnego rodzaju wstępu z zasad 
elektrotechniki, Ominąłem go celowo, by nie obarczać książki materja- 


5 


łem, który z konieczności musiałby być nazbyt zwięzły, a który jest 
świetnie opracowany w szeregu dzieł naszej literatury elektrotechnicz- 
nej. Nieco obszerniej natomiast opracowano na początku teorję obwo- 
dów rezonansowych i sprzężonych, która stanowi podstawę dla należy- 
tego zrozumienia wszelkiego rodzaju urządzeń radjotechnicznych. 

Zadaniem podręcznika jest danie czytelnikowi podstaw i nadanie 
mu kierunku do dalszej pracy samodzielnej, która wobec szybkiego 
rozwoju wiedzy i techniki współczesnej opierać się winna przedewszyst- 
kiem na śledzeniu literatury perjodycznej, tak krajowej, jak i obcej. 

Niech mi wolno będzie w tem miejscu złożyć najserdeczniejsze 
podziękowanie tym, których inicjatywa i poparcie umożliwiły wydanie 
tego tomu w okresie bynajmniej nie sprzyjającym realizacji tego ro- 
dzaju przedsięwzięć, a mianowicie Zarządowi Sekcji Radjotechnicznej 
S. Е. Р. z jej Prezesem, Panem dyr. inż. Kazimierzem Jackowskim na 
czele, jak i Panu prof. Dr. Januszowi Groszkowskiemu, Dyrektorowi 
Instytutu Radjotechnicznego. Osobne podziękowanie należy się moim 
najbliższym współpracownikom, a więc w pierwszym rzędzie Panu ka- 
pitanowi Stefanowi Jasińskiemu za Jego długoletnią stałą współpracę 
nad przygotowaniem i opracowaniem materjałów do rękopisu i pomoc 
w sprawach administracyjnych, związanych z drukiem, Pani Olenie 
Arcimowiczównie za pełne poświęcenia zajęcie się stroną graficzną 
książki, i Panu kpt. inż. Karolowi Wołowskiemu za przygotowanie sze- 
regu wykresów oraz wydatną pomoc i cenne rady w czasie uskutecz- 
niania korekty wydawnictwa, 


Warszawa, w lutym 1932 r. 


AUTOR. 


WSTĘP. 
1. Przedmiot radjotechniki. 


Głównem zadaniem radjotechniki jest studjum zagadnień, związanych 
z przesyłaniem energji elektrycznej na odległość bez pomocy połączenia 
przewodzącego. To przesyłanie energji dochodzi do skutku dzięki promie- 
niowaniom przez źródło prądu zmiennego — fal elektromagnetycznych, 
które, rozchodząc się w przestrzeni, indukują w napotykanych po drodze 
przewodnikach siły elektromotoryczne o częstotliwości tej samej, jaką po- 
siada prąd wytwarzający fale. Chociaż zasadniczo prąd zmienny o każdej 
częstotliwości promieniuje fale elektromagnetyczne, to jednakże z energją 
wystarczajacą do celów technicznych zjawisko promieniowania występuje 
dopiero przy częstotliwościach powyżej 10000 okr/sek, takimi więc prąda- 
mi wielkiej częstotliwości, czyli szybkozmiennymi zajmuje się radjotechnika. 

Zagadnienia radjotechniki rozpadają się na trzy równe grupy: 

|) Wytwarzanie prądów szybkozmiennych, 

2) Promieniowanie fal elektromagnetycznych i rozchodzenie się ich 
w przestrzeni, 

3) Pochłanianie energji z fal elektromagnetycznych i wykorzysta- 
nie tej energji, czyli odbiór radjoelektryczny. 

Podczas gdy pierwsza i trzecia grupa mieszczą się całkowicie w ra- 
mach elektrotechniki, to druga znacznie poza nią wykracza, sięgając do 
fizyki najwyższych warstw atmosfery ziemskiej i stykając się w wielu 
punktach z meteorologją, geofizyką, a nawet z astronomią. 

Fundamentem radjotechniki jest teorja prądów zmiennych w najszer- 
szym swoim zakresie, wiele bowiem zjawisk, które przy częstotliwościach 
spotykanych w technice prądów silnych, mają znaczenie drugorzędne, przy 
częstotliwościach, któremi operuje radjotechnika, dochodzą do pierwszo- 
rzędnej doniosłości. Wystarczy tu wymienić promieniowanie energji z prze- 
wodników, zjawiska rezonansowe, naskórkowość i wpływ pojemności wła- 
snej przewodników i t. p. Bardzo ważne są również dla radjotechnika 
teorja długich linij i elektroakustyka, czyli technika zamiany energji gło- 
sowej na elektryczną i naodwrót. Tak więc radjotechnika w całej swej 
rozciągłości opiera się na znajomości teorji prądów zmiennych, w niektó- 
rych tylko kierunkach pogłębiając ją dla swoich celów. 

Z radjotechniką łączy się ściśle szereg innych działów fizyki tech- 
nicznej, z których donioślejszą stała się w ostatnich kilkunastu latach 
technika lamp katodowych, a ostatnio i komórek światłoczułych, oparta 
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znowu na technice wysokich próżni. Z drugiej strony ze zdobyczy radjo- 
techniki korzystają inne gąłęzie wiedzy i techniki, jak technika pomia- 
rów elektrycznych, elektromedycyna, hutnictwo (piece wielkiej częstotli- 
wości), meteorologja, astronomja (pomiary czasu i światłości gwiazd), nie 
mówiąc już o ściśle z radjotechniką związanej teletechnice. Tak więc 
radjotechnika nie jest bynajmniej wiedzą zamkniętą w sobie, lecz współ- 
pracuje ku obopólnej korzyści z innymi działami elektrotechniki i tech- 
niki w ogólności, a dzięki właściwościom swego zastosowania stała się 
czynnikiem wkraczającym wielokrotnie w zakres zainteresowań polityki 
międzynarodowej. 

Uwzględniając światowe znaczenie wiedzy radjotechnicznej, stwo- | 
rzono dwie międzynarodowe organizacje, zajmujące się jej rozwojem, 
a mianowicie: 

1) Międzynarodową radjową Unję naukową (Union Radio Scienti- 
fique Internationale, U. R. S. L), której zadaniem są badania czysto nau- 
kowe nad rozchodzeniem się fal i pokrewnemi zjawiskami, oraz 


2) Międzynarodowy Komitet Doradczy dla Spraw Technicznych Ra- 
djokomunikacji (Comité Consultatif International Technique des Commu- 
nications Radioćlectriques, С. G.I. R.), zbierający się od r. 1929 w odstę- 
pach dwuletnich i wypowiadający swe opinje w sprawach technicznych, 
związanych z eksploatacją urządzeń radjowych. 

Wszelkie zaś sprawy organizacyjne o znaczeniu międzynarodowem, 
związane z eksploatacją środków radjokomunikacyjnych, regulują Mię- 
dzynarodowe Konferencje Radjotelegraficzne, zbierające się z reguły co 
5 lat. Owocem prac tych Konferencyj jest Międzynarodowa Konwencja 
Radjotelegraficzna (Gonvention Radiotćlćgraphique Internationale), która 
wraz z dołączonymi regulaminami dyktuje normy używania środków ra- 
djokomunikacyjnych, obowiązujące wszystkie państwa, które Konwencję 
podpisały. 

Organem regulującym wszystkie sprawy bieżące, związane z radjo- 
komunikacją, jest Międzynarodowe Biuro Telegraficzne, urzędujące w Ber- 
nie Szwajcarskiem. 


“ 2, Zasada radjokomunikacji. 


Prąd zmienny. płynąc w przewodniku, wywołuje w jego otoczeniu 
pola magnetyczne i elektryczne o złożonym przebiegu, które w próżni 
(i w powietrzu) przenoszą się z szybkością światła, tworząc t. zw. pole 
elektromagnetyczne. W dostatecznej odległości od źródła fala elektro- 
magnetyczna składa się z pola elektrycznego i pola magnetycznego (stąd 
nażwa), zgodnych w fazie, lecz skierowanych prostopadle względem siebie 
i względem kierunku posuwania się fali, i zmieniających się z częstotliwo- 
ścią równą częstotliwości prądu w przewodniku promieniującym. Wzdłuż 
powierzchni ziemi (o ile ją będziemy uważali za doskonały przewodnik), 
pole elektryczne fali posiada kierunek pionowy, magnetyczne zaś poziomy. 
Fala elektromagnetyczna jest więc falą poprzeczną. Oba pola zawierają 
w sobie i przenoszą równe ilości energji; energja ta, zawarta w fali, za- 
czerpnięta została oczywiście ze źródła prądu, które tę falę wytworzyło. 
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Pod długością fali elektromagnetycznej rozumiemy odległość w prze- 
strzeni, dzielącą w danej chwili dwie bezpośrednio po sobie następujące 
amplitudy tego samego znaku (rys. 1). Między długością fali ) a często- 
tliwością jej drgań /, względnie ich okresem 7, zachodzi zaś znany związek 


ek c jest szybkością rozchodzenia się 
ай. W przypadku fal elektromagnetycz- 
nych c równa się szybkości światła i wy- 
nosi około 2,998210" cm/s. Stąd dlugość 
fali elektromagnetycznej w powietrzu 


Rys. 1. 


Na 2,9982 . 10" cm/s 
+ ©M = = . 
( f okrjs 


W obecnej technice radjokomunikacyjnej znajdują zastosowanie fale 
o długości od 30000 m do kilkunastu cm. co odpowiada częstotliwościom 
prądów wzbudzających od 10* do 2.10” okresów na sekundę. Do niedawna 
lale elektromagnetyczne określano w radjokomunikacji według ich dłu- 
gości, wyrażonej w metrach. Obecnie przyjęto jako cechę charakterystycz-, 
ną urządzeń nadawczych i odbiorczych oraz ich obwodów rezońansowych 
zęstotliwość, wyrażoną w tysiącach lub miljonach okresów na sekundę 
(kilocykle i megacykle). Do przeliczania częstotliwości na długość fali 
przyjęto tymczasowo szybkość światła jako równą 3.10 cm/s. 

Urządzenie wytwarzające i wysyłające fale elektromagnetyczne czyli 
słacja nadawcza zawierać musi trzy zasadnicze czynniki: 

1) Zródło energji (silnik cieplikowy lub wodny, względnie sieć 
elektryczna), 

2) Generator prądu szybkozmiennego, 

3) Obwód promieniujący fale, czyli antenę nadawczą. 

Епегоја, promieniująca z anteny pod postacią pola elektromagne- 
tycznego, w miarę oddalania się od anteny, obejmuje coraz większą prze- 
strzeń, wskutek czego ilość energji, przypadająca na jednostkę przestrzeni, 
maleje z odległością od stacji nadawczej. Energja przenoszona przez fale za- 
nika jeszcze i z tego powodu, że pola jej, napotykając w drodze na przewo- 
dniki, indukują w nich siły elektromotoryczne, te zaś wytwarzając w tych 
ay АЧ prądy, powodują w nich zużycie energji, oczywiście kosztem 
lali elektromagnetycznej. Takim przewodnikiem, pochłaniającym energję 
fal, jest przedewszystkiem powierzchnia ziemi wraz ze wszystkimi na 
niej się znajdującymi przedmiotami, zdolnymi przewodzić elektryczność. 

Również i stacje odbiorcze posługują się celowo przewodnikami, po- 
chłaniającymi energję elektromagnetyczną z przestrzeni, które noszą naz- 
wę anten odbiorczych. Oprócz: 

1) Anteny odbiorczej 
stacja odbiorcza musi posiadać 

2) Obwód lub obwody rezonansowe, nastrajane na żądaną często- 
tliwość fali. 


(la) 


3) Urządzenie przetwarzające energję prądów szybkozmiennych na 
energję zdolną wytwarzać dźwięki lub też uruchamiać przyrządy zapisu- 
jące, czyli t. zw. detektor, 

W praktyce radjokomunikacyjnej używa się z reguły detektorów 
prostujących, zamieniających prądy szybkozmienne na impulsy jednokie- 
runkowe. 

Wreszcie ze względu na to, że moc pochłaniania przez antenę 
odbiorczą jest przeważnie bardzo mała (nieraz bywa rzędu 107° wata), 
stosuje się na stacjach odbiorczych w bardzo szerokim zakresie: 

4) Wzmacniacze, czyli przekaźniki, wyzwalające ze źródeł miejsco- 
wych energję w rytmie odbieranych impulsów. 

Tak urządzenia detekcyjne, jak i wzmacniające posługują się obec- 
nie prawie wyłącznie lampami katodowemi. 


3. Typy radjokomunikacji. 


Przesyłanie wiadomości zapomocą fal elektrómagnetycznych może 
się odbywać zapomocą jednego z następujących Spas bow 

1) Telegrafji, czyli nadawania umówionych impulsów, które na 
stacji odbiorczej albo odtwarzają alfabet Morse’a (dźwiękowo lub zapo- 
mocą pisanych kropek i kresek). albo też za pośrednictwem odpowied- 
nich mechanizmów bezpośrednio drukują litery. 

2) Telefonji, polegającej na odpowiedniem modulowaniu fal wysy- 
łanych. < 
3) Przesyłania obrazów nieruchomych (teleautografja) lub rucho- 
mych (telewizja). 

W początkach radjokomunikacji używano wyłącznie fal t. zw. ga- 
snących, wytwarzanych przez prądy, składające się z następujących po 
sobie impulsów o zanikającej amplitudzie (rys. 2a). Fale takie, jako 
przerywane, nadają się tylko dla celów telegrafji i użycie ich ogranicza 


сга» 


Rys: 2а. Rys. 2b. 

się obecnie jedynie do niektórych służb radjokomunikacji morskiej, dzię- 
ki łatwości odbioru na odbiornikach kryształkowych. Natomiast р 
szerokie zastosowanie znalazły fale wytwarzane przez prądy sinusoidal- 
ne o stałej amplitudzie czyli fale niegasnące (rys. 2b), nadające się do 
wszelkich typów przesyłania, | 

Międzynarodowa Konferencja Radjotelegraficzna, która odbyła się 
w r. 1927 w Waszyngtonie, sklasyfikowała typy fal nadawczych w spo- 
sób następujący: ; 

Klasa A — fale niegasnące, 

Typ А-1 — fale niegasnące nadawane telegraficznie, 
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Тур А-2 — fale niegasnące nadawane telegraficznie i równocześnie. 
modulowane tonem, 

Typ A-3 — fale niegasnące modulowane telefonicznie, 

Klasa B — fale gasnące. 

Na zakończenie wymienić należy osobną grupę przesyłania impul- 
sów radjoelektrycznych, jaką stanowi telemechanika, czyli kierowanie па 
odległość pojazdów i statków, uruchamianie maszyn i t. p. Pod wzglę- 
dem technicznym jest to właściwie telegrafja, gdyż polega ona na wy- 
syłaniu impulsów, które na stacji odbiorczej uruchamiają układy prze- 
kaźników włączające obwody miejscowe. Telemechanikę można więc 
określić jako połączenie radjotegrafji z telefonją automatyczną. 


4. Rozwój historyczny radjokomunikacji. 


Ogłoszenie teorji fal elektromagnetycznych przez James Clerk Max- ' 
мера w r. 1873, i doświadczalne jej potwierdzenie przez Henryka Hertza 
w latach 1886—1888, nie nasunęły początkowo żadnych wniosków co do 
praktycznej możliwości wykorzystania tego doniosłego odkrycia. Wpraw- 
dzie w r. 1889 Elihu Thompson wysunął myśl wykorzystania fal elektro- 
magnetycznych dla telegrafji, a Nikola Tesla w r. 1893 dokonał w tym 
kierunku prób laboratoryjnych, lecz dopiero w r. 1895 Guglielmo Marco- 
ni urzeczywistnił pierwsze połączenie radjotelegraficzne, posługując się 
do tego celu świeżo przez prof. Righi'ego zbudowanym iskiernikiem, 
anteną odbiorczą Popowa (1895) kohererem Branly'ego (1892). Zasługą 
Marconiego było racjonalne połączenie wszystkich tych wynalazków 
i udowodnienie możliwości praktycznego ich użycia. Doświadczenia Mar- 
coni' ego zwróciły wkrótce uwagę na ten nowy środek łączności, a zwłasz- 
cza na jego doniosłość dla marynarki. W Niemczech w latach 1898—1902 
Braun, Arco i Slaby ulepszyli urządzenia o falach gasnących czyli iskro- 
we, współpracując z firmą elektrotechniczną А. Е. G., w Anglji Marconi 
zorganizował tow. Marconiego, które w r. 1900 zbudowało pierwszą stację 
wielkiej mocy w Poldhu, która to stacja w r. 1902 nawiązała pierwszą 
łączność z kontynentem amerykańskim. W r. 1902 dokonano również po- 
ważnego ulepszenia w odbiorze, wprowadzając na miejsce niepewnych 
kohererów prostowniki elektrolityczne (G. Ferrić, Schlómlich, Fessenden). 

W r. 1903 Waldemar Poulsen zbudował pierwszy generator fal 
niegasnących, oparty na zasadzie łuku elektrycznego, połączonego z obwo- 
dem drgań. 

W r. 1904 radjotelegraf znalazł pierwsze praktyczne zastosowanie 
w, wojsku podczas wojny rosyjsko-japońskiej. 

Począwszy od r. 1905 zarzucono stosowany do tej pory odbiór pi- 
szący zapomocą aparatu Morse'a, przechodząc na odbiór słuchowy, ulep- 
szony zwłaszcza dzięki odkryciu detektorów kryształkowych (1906, F. 
Braun, G. J. Pickard). 

W latach następnych system iskrowy i fal niegasnących rozwijały 
się równolegle. Pierwszy dał w r. 1906—7 iskiernik wielokrotny Wien'a 
i iskiernik wirujący Fessenden'a, drugi zaś dalsze ulepszenia łuku Poul- 
sen'a i stworzenie maszyn wielkiej częstotliwości (Fessenden i Aleksan- 
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'derson 1905 — 10, Goldschmidt 1911) i transformatorów częstotliwości 
(Arco 1912 — 13), oraz wynalezienie zasady interferencyjnego odbioru 
słuchowego fal niegasnących (R. A. Fessenden 1907). 

Ийаш „przełomowym w rozwoju radjokomunikacji jest wynalezie- 
nie lampy katodowej trójelektrodowej (Lee de Forest 1907), a zwłaszcza 
zasady sprzężenia zwrotnego (Meissner 1913). Z chwilą stworzenia lam- 
powych generatorów prądów szybkozmiennych rozwiązano również za- 
gadnienie radjotelefonji, które dotąd było w stadjum prób. Bardzo szyb- 
ki rozwój nadajników i odbiorników lampowych nastąpił w czasie wojny 
światowej z obu stron frontu. Wykorzystanie prac wojennych dało po 
wojnie wspaniały rozwój radjofonji, a następnie fal krótkich i bardzo 
krótkich, a w ostatnich latach przesyłania obrazów i prac doświadczal- 
nych nad telewizją. Epoka powojenna nie przyniosła, coprawda, poza 
systematycznem zbadaniem bardzo dużego zasięgu fal krótkich, żadnych 
rewolucyjnych odkryć w dziedzinie radjotechniki, daje ona natomiast 
systematyczne pogłębienie wiedzy radjotechnicznej i coraz dalsze ulep- 
szenia i wypracowania poprzednio poznanych środków. Po okresie odkryć 
nadszedł okres ich wykorzystania. 


RÓZDZIAŁ I. 
OBWODY REZONANSOWE. 


Zjawiska rezonansu w obwodach elektrycznych, zawierających induk-. 
оне i pojemność, posiadają dla radjotechniki pierwszorzędną donio- 
51056. Obwody rezonansowe spotykamy tak na stacjach nadawczych, gdzie 
wielokrotnie od nich uwarunkowana jest częstotliwość wytwarzanych prą- 
dów, jak i w urządzeniach odbiorczych, gdzie pozwalają one wydzielić 
żądaną częstotliwość z chaosu fal elektromagnetycznych, wypełniających 
w każdej chwili przestrzeń. Dlatego też gruntowne zaznajomienie się z te- 
mi zjawiskami jest nieodzowne dla dalszych stadjów nad radjotechniką. 


1. Istota rezonansu napięć i przepięcie: rezonansowe. 


Gdy w obwód zawierający szeregowo połączone oporność R, induk- 
cyjność Ł i pojemność C (rys. 3a) włączamy szeregowo siłę elektromoto-. 


Ki Ke 


a 


Rys. 3. 


ryczną £ o częstotliwości kątowej (pulsacji) о = 2z7z/, oporność jego wy- 
razi się symbolicznie wzorem 


Ż=R-+-jeL+ HRH (60 4 | 
ЈС оС 


‚ gdzie j = ү — 1 jest jednostką urojoną, względnie — w postaci rzeczy-. 


wistej 0 
Z == Д R? | L — w Ы 
(а) 

R | 18: 


Natężenie prądu, płynącego w tym obwodzie, wynosi 


ARA |: Е AREL (1) 


7 йд; р 2 
Г y № 4- (er ш, | 
оС 


Przy danej sile elektromotorycznej i oporności R wartość J będzie 


największa, gdy oporność urojona obwodu X = œL — 


с stanie się rów- 
оС 

ną zeru, wówczas bowiem 
„== —. (la) 


Przypadek ten dla określonego obwodu zajdzie wówczas, gdy (rys. 3b) 


1 
úL ss—, 
WC 
czyli gdy częstotliwość zasilająca będzie wynosiła 


1 


w, = if, = — Б 
ү Lin Cir) 
Przypadek ten nazywamy rezonansem napięć obwodu, wówczas bowiem 
przeciwnapięcia występujące na indukcyjności i na pojemności, przesunięte 
w fazie о 180°, a mianowicie 17, = /о/, oraz Ve = тт stają się sobie równe 
WL 

i wzajemnie się znoszą, Częstotliwość, wyrażoną we wzorze 2, przy której 
zachodzi zjawisko rezonansu napięć, nazywamy częstotliwością rezonan= 
sową w, danego obwodu. Zamiast częstotliwości rezonansowej możemy 
też wprowadzić okres prądu rezonansowego 


1 ГЕ ТЕУ 
2 = — =21r) Lin) Cir) . (2a) 
f: 
Zgodnie z zależnością A = e 7 obliczymy długość fali promieniowa- 
„nej przez obwód w rezonansie 


Wam] sz 3.10” 2:2 уну Oy = 2 т уоту Сг). (2b) 


gdy L wyrazimy w jednostkach bezwzględnych elektromagnetycznych, 
a C w jednostkach elektrostatycznych. ) 
Dogodniejsze dla celów praktycznych jest wyrażenie fali w metrach. 


Jay тшд: SA. z 5 
dm) = 100 y Lm) 4 (ст) == 1884 | [ИТ Ср). (2с) 

Wykresy napięć w rezonansie podają rysunki 4a (wykres w funk- 
cji czasu) oraz 4b (wykres wektorowy). 
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Z rysunku 4b widzimy, że urojone spadki napięć V; = JoL oraz 
Ve = —, chociaż znacznie mogą przewyższać siłę elektromotoryczną Æ, 
„с 
jednakże wzajemnie się równoważą, tak, iż siła elektromotoryczna ma do 
pokonania jedynie spadek napięcia, wywołany przez prąd na oporności 
omowej А. 


Równoważenie się obu napięć urojonych bardzo dobrze widać na 
rys. ла, który pokazuje, że tak V, jaki Vc równocześnie przechodzą przez 
zero i przez maximum, lecz ich wartości chwilowe stale zwrócone są 
w kierunkach wprost przeciwnych. 

Napięcia te, zwane przepięciami rezonansowemi, wynoszą, gdy 
uwzględnimy wzór (2): 


J RWE 4094 7: 
„Го m A —-=- V: z= V == ША ГА — == ү Sa $ 3 
oC КЛИ УОЛ ЕС © 


w którem X, =y + jest rezonansową opornością urojoną czyli opor= 
c 


nością charakterystyczną obwodu. Stosunek przepięcia rezonansowego do 


siły elektromotorycznej \ 


Мару, ТА EN OR ААЫА. ТТА КУ ЫЛ: (3a) 
ERD "Gp Ж ASC "UR 


nazywamy współczynnikiem przepięcia rezonansowego. Oznacza on, ilo- 
krotnie w rezonansie napięcie na okładkach kondensatora lub na końców- 
kach zwojnicy samoindukcyjnej przewyższa silę elektromotoryczną i wy- 
raża się stosunkiem oporności urojonej, występującej na indukcyjności 
i pojemności w rezonansie, do oporności omowej obwodu. 
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Jak wskazuje wzór (3a) przepięcie rezonansowe jest tem większe, 
im większa jest indukcyjność obwodu, zaś tem mniejsze, im większa 
jest jego oporność omowa i pojemność. 


W przypadku, gdy 
iż y. L 
С 


współczynnik о = 1, czyli przepięcia we właściwem tego słowa znacze- 


niu niema. O ile zaś 
R >y k 
(1 


napięcia rezonansowe są mniejsze od siły elektromotorycznej przyłożo- 
nej do obwodu, ; 

W przypadku skrajnym, gdyby oporność była równa zeru, przepięcie 
rezonansowe byłoby nieskończenie wielkie, 

Przepięcie rezonansowe może osiągnąć duże wartości, szczególnie 
w obwodach o małych stratach. W obwodach prądów częstotliwości aku- 
stycznych, w których obecność żelaza powoduje znaczne straty dodatkowe, 
obraca się ono w granicach 8 do 15, natomiast w niektórych obwodach 
wielkiej częstotliwości, gdzie straty doprowadzono do minimum, jak w ob- 
wodach stacyj nadawczych wielkiej mocy, dojść ono może do wartości 
10001), normalnie zaś jest rzędu kilkudziesięciu do kilkuset. 

Projektując obwód radjoelektryczny, zawsze należy mieć na uwadze 
wartość przepięcia rezonansowego i do niego dostosować izolację prze- 
wodników, a w pierwszym rzędzie ytrzyihełość dielektryczną kondensa- 
tora. Dlatego też tak zwojnice, jak i kondensatory należy obliczać na moc 
urojoną, która wystąpi w rezonansie na zaciskach zwojnicy i kondensa- 
tora, Zgodnie z poprzedniem ta moc urojona wynosi 


Кш ZI у Ро, 


gdzie P, jest mocą rzeczywistą obwodu w rezonansie P, = J, E. 
Z równania (3) możemy obliczyć stosunek, w jakim pozostają do siebie 
amplitudy natężenia prądu rezonansowego i przepięcia. Mamy bowiem 


Ca == Em PA L = 1 т | A А 
YE ^0 
i naodwrót 
у Z == Vm үс Ы (4) 
5 


Te same równania możemy odnieść do wartości skutecznych prądu 
i przepięcia. Wynika z nich, że przy danem przepięciu natężenie prądu 
rezonansowego jest tem większe, im większa jest pojemność obwodu, 


1). Patrz R, V. ‘Hansford і Н. Faulkner, J. I. Е. Е. 1927, vol. 95, p. 277, oraz 
I Е. Е. Wir, Proc. II. str. 10, 1927. 
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. 
Fakt ten jest ważny dla projektowania anten, gdzie postulatem jest 
osiągnięcie możliwie dużego natężenia prądu, nie przekraczając pewnego 
dopuszczalnego przepięcia. 


2. Drgania elektromagnetyczne. 


Przesunięcie faz o 180 stopni między przepięciem pojemnościowem 
i indukcyjnem sprawia, że działanie ich nie występuje na zewnątrz, cho- 
ciaż wewnątrz obwodu wywołuje naprężenia elektryczne o dużej nieraz 
wartości. 

Zjawisko to Uomaczy się ze strony fizycznej w sposób następujący: 

Prąd i płynący w obwodzie wytwarza dzięki indukcyjności tegoż ob- 
wodu pole magnetyczne, którego energja osiąga maximum w chwili, gdy 
prąd przechodzi przez amplitudę. Energja tego pola, nagromadzona w cią- 


А POLE: LOD 4 mL ; 
gu pierwszego ćwierćokresu, wyraża się wzorem: W, = твт gdzie Jm 
jest amplitudą prądu. W tej chwili maximum prądu, siła przeciw-elektro- 
motoryczna indukcji, która dotychczas sprzeciwiała się narastaniu prądu, 
znika czyli przechodzi przez zero. Równocześnie natężenie prądu zaczy- 
na słabnąć—rozpoczyna się drugi ćwierć-okres prądu. Pole magnetycz- 
ne zaczyna zanikać, energja jego goa równocześnie jednakże powsta- 
je w myśl zasady Lenza siła рсе ektromotoryczna, wspierająca silę 
elektromotoryczną źródła w ładowaniu pojemności, na której obecnie 
powstaje napięcie, przeciwdziałające prądowi ładowania. Dzięki zaniko- 
wi energji pola NAD ИН gromadzi się obecnie w kondensatorze 
energja pola elektrycznego. Z chwilą, gdy energja pola magnetycznego 
znikła, V. osiąga maximum Vem kondensator naładował się całą energją, 
która pierwotnie nagromadzona była w polu magnetycznem. Maksyma|l- 
na energja pola elektrycznego, A R: w tej chwili w kondensatorze, 
72 X 

wynosi W, = Vem С ‚ W dalszym ciągu zjawiska kondensator rozbraja 
šię, wyzwalająca się zeń energja wytwarza prąd, który ze swej strony 
wzbudza energję pola magnetycznego w zwojnicy. Zjawiska opisane po- 
wtarzają się w ciągu każdego półokresu. Zródło prądu udziału bezpośred- 
niego w nich nie bierze, raz dostarczywszy potrzebnej energji polu mag. 
netycznemu. Uzupełnia ono jedynie część energji straconą skutkiem nie- 
odwracalnej zamiany na ciepło Joule'a. Skutkiem uzupełniania strat przez 
żródło prądu ilość energji przelewającej się z pola magnetycznego w elek- 
tryczne i naodwrót pozostaje ta sama, A więc maksymalna energja elektrycz- 
na równa się w każdym okresie maksymalnej energji magnetycznej, cżyli 

W 29. Г, Г, З Vas С (5) 


2 2 


= 


Równość tę nietrudno udowodnić na podstawie wzoru (4), wyrażającego 
związek między prądem a przepięciem (pojemnościowem) 


Va ZW. m L , 
\ g 


Radjotochnika — 2. 17 


skąd obliczamy 


J? Ë 
m y Je А 
Wd л, ce BÓR 
2 2 


a więc równość wartości maksymalnych obu postaci energji jest wykazana. 

Na tej samej zasadzie zachowania energji stwierdzimy, że suma 
energji elektrycznej i magnetycznej jest w każdej chwili tasama, zacho- 
dzi więc równość: 


| — = == сопзі = W. (5a) 


W zjawisku opisanem zachodzi analogja do ruchu drgającego układu me- 
chanicznego (np. wahadła). I tam bowiem następuje okresowa zamiana 
jednej postaci energji (kinetycznej) w drugą (potencjalną) i naodwrót, zaś 
suma obu tych energji, pomijając straty skutkiem oporów ruchu, jest w każ- 
dej chwili tasama. Analogja idzie jeszcze dalej. Énergie pola elektrycz- 
nego można uważać jako energję potencjalną, gdyż podobnie, jak energja 
»otencjalna układu mechanicznego da się nagromadzić w wahadle, wychy- 
onem z równowagi i zatrzymanem w pewnej wysokości, tak i energję 
elektryczną możemy skupić w kondensatorze, naładowanym do pewnej 
różnicy potencjałów. Knergja pola magnetycznego natomiast istnieje tylko 
podczas przepływu prądu, a więc dzięki ruchowi elektryczności, analogicz- 
nie do energji kinetycznej, występującej jedynie w czasie ruchu. Induk- 
cyjność ma to samo znaczenie, co masa w układzie mechanicznym, zaś 
oporność omowa obwodu posiada wiele cech wspólnych z oporem tarcia. 

Na zasadzie tej analogji zjawiska zachodzące w obwodzie rezonan- 
sowym określono nazwą drgań elektromagnetycznych, a obwód posiada- 
jący pojemność i indukcyjność nazwano obwodem drgań. 

Drgania elektromagnetyczne, powstające w obwodzie drgań, zacho- 
wują stałą amplitudę jedynie dzięki stałemu zasilaniu z zewnętrznego 
źródła energji, Pozostawione bowiem same sobie, po dłuższym lub 
krótszym czasie zanikłyby z powodu rozproszenia całego zapasu energji 
na ciepło Joule'a. Noszą więc charakter drgań wymuszonych. Obwód 
zachowuje się jak wahadło zegarowe, które drga wprawdzie okresem 
drgań rezonansowych, lecz stałą amplitudę wychyleń zachowuje dzięki 
temu, że działa na nie siła sprężyny lub ciężarka. 

Jednakże obwód zdolny jest drgać drganiami wymuszonemi również 
і w przypadku, gdy częstotliwość prądu zasilajacego nie będzie odpowia- 
dała częstotliwości rezonansowej, jest jednakże rzeczą oczywistą, że ener- 
gja tych drgań będzie mniejsza, niż energja drgań rezonansowych. Po- 
nieważ oporności urojone nie są zrównoważone, oporność pozorna (cał- 
kowita) к бан 


za yr +o — A 


„С, 


jest większa od oporności omowej, a tem samem prąd płynący pod wpły- 
wem tej samej siły elektromotorycznej jest mniejszy, niż w rezonansie. 
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Stąd energja pola magnetycznego jest mniejsza niż poprzednio. Dlatego 
też, aby w obwodzie osiągnąć maximum energji, sprowadzamy go do rezo- 
nansu z siłą elektromotoryczną zasilającą. 


3. Krzywa rezonansu. 

Natężenie prądu w obwodzie z pojemnością С i indukcyjnością Ł 
obliczyć można dla każdej częstotliwości ze wzoru (1). Przy jego pomocy 
można wykreślić t. zw. krzywą rezonansu, wyrażającą związek między na- 
tężeniem prądu w obwodzie a częstotliwością, przy stałej sile elektromo- 
torycznej zasilającej, czyli J =/(o)p const. Krzywa ta daje maximum 


prądu przy częstotliwości rezonansowej /, = m podczas gdy dla wszyst- 
1 


kich innych wartości w == о, otrzymujemy natężenie prądu mniejsze. 

Normalnie krzywą rezonansu wykreśla się w ten sposób, że na osi 
odciętych odkłada się wartości stosunku о/о,, zaś na osi rzędnych ISITA 
a więc stosunek mocy pochłoniętej przez obwód w rezonansie do mocy 
pochłoniętej przy częstotliwości dowolnej (rys. 5). 


o Oi 0.2 03 04 05 06 07 08 09 10 м 12 13 14 1.5 
Do дЫ Б, I) a 0,5, ID- s = 0,025. 
Rys. 5. 


Tym sposobem dla rezonansu rzędna i odcięta są równe jedności, 
a krzywe tą drogą osiągnięte dają możność porównywania obwodów, w któ- 
rych wartości bezwgzlędne poszczególnych wielkości elektrycznych są różne. 
Stosunek kwadratów prądów otrzymujemy z równań (1) 1 (1а) jako 1) 


Ey? 
Уа (z) У №? Де І 


= Зр == — = pik 
Jr (2) JRE (e. — | ды 
wl 
ае: trb ESR 


1) Popełniamy tu niedokładność, zakładając Л = const. (patrz Część П). Jednak- 
że w pobliżu wierzchołka rezonansu wpływ zmienności R można pominąć. 
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Э б, zer) 5 w 1 
F odstawiając w powyższem równaniu © = — w, Oraz 60, = ——=,› 
LGI 
wr 1 
otrzymamy 


DATTA 1 AERES ЗАД А, rę 
RAR WE жы ОЧ 
R* (> Gera, ©) ү ч 


Wzór (6) można jeszcze przekształcić, wprowadzając t. zw. rozstro- 
jenie, określone zależnością 
w 


= - czyli e =— — 1. 


=, ©, 


Otrzymamy wówczas wzór 


ER per р + Є ү. (7) 


który, о Пе operujemy w pobliżu wierzchołka krzywej rezonansu (e < 0,1), 
upraszcza się do postaci 


Z)? 1 = 
Ę | ER п ч ро (7a) 


Przy jeszcze mniejszych wartościach s (s < 0,05) można przyjąć 
z dostateczną dokładnością | 


JĄ? 1 
() = -————. (7Ь) 
Је 1-2 0° е? 


Wzory powyższe wskazują, że prąd przy rozstrajaniu obwodu ma- 
leje tem szybciej, im większy jest współczynnik przepięcia obwodu. 
Współczynnik przepięcia jest więc miarą ostrości rezonansu, obwodów 
rezonansowych. Wzór (7b) pozwala obliczyć w prosty sposób wartość 
współczynnika przepięcia, niezbędną dla zapewnienia żądanej ostrości 
rezonansu. A mianowicie 


1 (A 
sz ian (8) 


Jeżeli np. żądamy, aby stosunek kwadratu prądów zmalał do 0,5, 
„czyli aby тос spadła do połowy mocy rezonansu przy rozstrojeniu 1% 
(e = 0,01), to obwód musi posiadać współczynnik przepięcia 


a = 50 y 2—1 = 50. 


Ostrość rezonansu pociąga za sobą konieczność dokładnego strojenia 
obwodu, lecz równocześnie daje możność ścisłego stwierdzenia momentu 
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rezonansu. Dlatego obwody о ostrym rezonansie mają doniosłe znaczenie 
w radjotechnice, w szczególności dla celów pomiarowych i odbiorczych. 

Na rys. 5 (krzywe I, II, Ш) przedstawiony jest wpływ о na ostrość 
krzywej rezonansu. 


Mając daną krzywą rezonansu obwodu, możemy z niej obliczyć wpół- 
czynnik przepięcia, a temsamem, znając 2 i С, oporność skuteczną 
obwodu. Dzięki temu krzywe rezonansu, służą również do pomiaru 
oporności obwodów. 

Dostrojenie obwodu rezonansowego do prądu danej częstotliwości 
odbywa się drogą zmiany indukcyjności lub pojemności. Przebieg tego 
strojenia można wyrazić za pomocą krzywych rezonansu w postaci 


J (== f (2) = gons 1 (9) 
lub 
J = f(C)s = const (9a) 
L == const z ғ 


posiadających podobny kształt jak krzywa rys. 5. Są one dogodne przy 
dostrajaniu zespołów stacyjnych i przy pewnych pomiarach radiotech- 
nicznych. 


4. Jednostki tłumienia. 


Często okazuje się dogodnem przedstawienie krzywych rezonansu 
w skali logarytmicznej, szczególnie gdy idzie o duże stosunki prądów 
lub mocy. Używa się do tego celu t. zw. jednostek tłumienia, będących 
logarytmani pewnego określonego stosunku prądów lub mocy. 


Istnieją dwie zasadnicze jednostki tłumienia ġel (ku czci Grahama 
Bell'a) wzgl. decybel, oparty na logarytmach dziesiętnych, rozpowszech- 
niony w literaturze angielskiej, oraz neper (ku czci Napiera), oparty na 
logarytmach naturalnych i używany na kontynencie Europy. Chociaż obie 

-jednostki są równouprawnione, to jednakże zależnie od okoliczności, 
użycie jednego lub drugiego układu jednostek może okazać się dogod- 
niejszem. 


A. Definicję bela daje równanie 


) 
N jednostek tłumienia == log,, К , 
2 
skąd mamy 
P, N 
SAO 
Р, 
czyli dla N = 14 
Р, { 
=Й 
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A więc jeden bel odpowiada stosunkowi mocy równemu 10. Ponieważ 
jednostka ta w praktyce okazała się zaduża, wprowadzono jednostkę dzie- 
sięciokrotnie mniejszą, zwaną decybelem wyprowadzającą się z równania 


ү 
1 


; I 
N=10 logio 2, 


czyli 5 
р 


AL = 1077 
,, ` 


Stąd jednemu decybelowi odpowiada stosunek mocy 
Р 
L = 10 == 1,259. 
» 
Р, 


Analogicznie możemy obliczyć dla stosunku prądów lub napięć 


Р, SP J, Ж (5 2 
P, 7; V, 


skąd dla jednego decybela otrzymamy stosunek prądów lub napięć 


Następująca tablica podaje zamianę decybeli na stosunek mocy 


względnie napięć albo prądów, i naodwrót: 
Decybele Decy jele 
* dla prądów 
dla mocy lub napięć 


1 1,295 1,122 1 0 0 
2 1,585 1,259 2 3.010 6,020 
3 “1,995 1,412 3 4,771 9,542 
4 2,512 1,585 4 6,021 12,042 
5 3,162 1,778 5 6,990 13,980 
6 3,981 1,995 6 7,782 15,564 
7 5,012 2,239 7 8,451 16,902 
8 6,310 2,512 8 9,031 18,062 
9 7,943 2,818 9 9,542 19,084 
10 10,0 3,162 10 10,0 20,0 
20 100 10 20 13,010 26,020 
30 1000 31,62 30 14,774 29,542 
40 10000 100 40 16,021 32,042 
50 100000 316,2 50 16,990 33,980 
60 106 1000 100 20,0 40,0 
== — — 1000 30,0 60,0 


Podane tu stosunki wyrażają, ilokrotnie mniejsza jest dana тос 
w stosunku do pewnej mocy obranej jako normalna. Można jednak również 
wprowadzić stosunek odwrotny, wyrażający, jakim ułamkiem mocy reżo- 
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түт 


nansowej jest moc przy danej częstotliwości. Wówczas decybele, jako 
logarytmy ułamków de kop posiadają oczywiście znaki ujemne, 
lecz ich wartości bezwzględne równają się wartościom podanym w tabelce. 


2 
Np. stosunkowi A == ki odpowiada „—6,990 decybeli”, zaś wartości „—5 de- 
iero 


› 

cybeli” odpowiada BY, Jeżeli wykreślimy krzywą rezonansu pro- 
P, 3,162 

stego obwodu rezonansowego w jednostkach tłumienia, to dla dodatnich 

jednostek Uumienia dostaniemy krzywą rezonansu odwróconą w stosun- 

ku do wykresów rys. 5, podczas gdy jednostki ujemne dadzą nam krzy- 

wą o tym samym charakterze, co zwykła krzywa rezonansu, 

Na uwagę zasługuje, że stosunek mocy, odpowiadający jednemu de- 
cybelowi, odpowiada tej zmianie energji głosowej, którą normalne spe- 
cjalnie niewyszkolone ucho może wyczuć, i dzięki temu jest to wielkość 
bardzo dogodna w zastosowaniu do badania obwodów odbiorczych i te- 
lefonicznych. 


B. Jednostka tłumiona neper wyprowadza się z zależności 
ү J ү 1 Р 
Noper = Ìn 1 = 1а 1 = — ln H, 
у, ROR YO: 
o ile prądy wzgl. napięcia odniesione są do tej samej oporności. Wo- 
bec tego, że logarytm dziesiętny równa się 2.3026 In, mamy związek 
między neperem 1 decybelem, 
1 db = 0,115 neper (10) 
1 neper == 8,686 db. 


Stosując jednostki tłumienia, należy obrać pewien poziom odniesie- 
nia. Dla krzywych rezonansu prostych owoce jest to oczywiście wierz- 
chołek krzywej rezonansu. W badaniach obwodów telefonicznych obiera 
się w zasadzie moc 107” wata, wydzieloną na oporności 600 omów. 


5. Graficzna analiza zjawiska rezonansu. 


Zjawisko rezonansu ujmuje w sposób graficzny wykres wektorowy 
Argaud'a (rys. 6). W wykresie tym ОА == jest opornością omową, 
АР = X opornością indukcyjną lub pojemnościową, zaś OP=Z całkowitą 


opornością pozorną. Gdy ARE: jest 
amplitudą prądu 'rezonansowego, to 
wówczas koło „K”, wykreślone na OB Wer 


Ka 
jako na średnicy, odetnie na prostej OP WAWY, 
odcinek ОО = J, wyrażający natężenie / 


+ 
р 
А 


prądu przy danej oporności pozornej. Q р 
Z podobieństwa trójkątów OBQ - 
i APO wynika Rys. ба. Rys. ôb, 


MOB SOA Е\ [В Е 
20 ==—— = — = — = Ы 
ОК OP (2) (3) 7 ү 


Kąt ф wyraża każdorazowe przesunięcie faz między siłą elektromoto- 
ryczną a prądem, gdyż 
X 
—=— tg ý. 
R А 
Górne półkole wykresu odpowiada obciążeniu indukcyjnemu, dolne po- 
jemnościowemu, 
Wykres (6a) wykonano dla dużej oporności omowej, zaś (6b) dla 
małej oporności. 


6. Przykład. 


Obwód rezonansowy posiada pojemność C = 900 ст = 107° F, 
indukcyjność Z = 100000 cm = 107* 4, oporność omowa R= 10 ©. Na 
obwód działa siła elektromotoryczna Æ == 200 v. Obliczyć jego częstotli- 
wość rezonansową, natężenie prądu i moc w rezonansie przy częstotli- 
wości f, =1,1/, przepięcie rezonansowe, moc urojoną w rezonansie 
i ostrość rezonansu. 


Częstotliwość rezonansu 
І 107 я 
= —— == = ———— == 500000 okr/sek = 500 Кс/в, 
2/1407. 107* 27zy10 
a stąd 
w, = 2 z /, = 3140000; 
zaś 
w = 1,1 о, = 3454000. 


Prąd rezonansowy 
` 200 ‹ 
J, == —— == 20 amperów. 
10 


Moc w rezonansie 


Р, = J R= 4000 W = 4 KW. 


By obliczyć odnośne wartości przy /, == 1,1 f+, określić musimy oporność 
urojoną przy tej częstotliwości 


=550. 


1 
R BIEŻ AG MOJA 7 АВ 
SE 3454.10. 107? 


Stąd natężenie prądu 


7 200 


= — 3,0 amperów 
а 1 1 
y 10° -|- 55° 
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a moc pochłonięta przez obwód w tym przypadku 
Р, = 10.3,6* = 130 woltów. 


Jak widać, przez rozstrojenie o 10%, moc spadła do 3,39/, mocy rez0- 
nansowej. 


Współczynnik przepięcia 


Stąd wartość skuteczna przepięcia 
V = 200.31,6 = 6320 woltów, 
zaś jego amplituda 
Va = 6320. 2 = 8950 woltów, 
a moc urojona obwodu w rezonansie 
Pu = 4.31,6 = 127 kVA. 


Wartość ta pozwoli nam zaprojektować zwojnicę i kondensator tak na 
obciążenie prądem, jak i na izolację. 


Pojęcie o ostrości krzywej rezonansu obwodu da nam obliczenie 


dr 


rozstrojenia, przy którem (2) = 0,5. Zgodnie z (8) mamy 


Я i 
$ == Г: у —1 SOBA. — = (),016, 
Zo V 9, 2.31.6 


czyli 1,6%, rozstrojenia, co odpowiada wartości + 8 kc/s, 


7. Rezonans w obwodzie z upływnością. 


Dotychczas zakładaliśmy, że w rozpatrywanym obwodzie rezonanso- 
wym istnieje jedynie oporność omowa przewodników, niema natomiast 
upływności ani w kondensatorze, ani w zwojnicy. W rzeczywistych wa- 
runkach liczyć się należy przedewszystkiem z upływnością kondensatora, 
którą przedstawić można jako oporność p załączoną równolegle do kon- 
densatora (rys. 7 a). Teraz oporność Z, na zaciskach a—b kondensatora 
nie będzie już czysto urojona, lecz będzie wypadkową z dwu oporności 


równoległych 2, =p, 2, = —j L Według II prawa Kirchhoffa 
i w f 
PR 
NOZ n СТА: 
21-2, p —/ - 
w С 


czyli po usunięciu niewymierności i oddzieleniu części urojonej od rze- 
czywistej i PR przekształceniu 


Z= e A io а) 


Te 3 ушш f 
A w? C” 2-1 Ср 1 
СӘ Warunek rezonansu napięć przed- 
Xc stawia się teraz w postaci 
U 2 < 
Х = ө1— — Р as — = 0 
р 0206 1 


z czego olrzymujemy częstotliwość 
Rys. 7a. Rys. 7b.  rezonansową 


o, == CE M 2 у б $ (12) 
VLC °С p” l 


Jak widać z tego, częstotliwość rezonansowa obwodu z upływnością 
zależy nietylko od stałych Ł i С obwodu, lecz również od jego upływności. 
Równocześnie człon rzeczywisty równania (11) zwiększa oporność omową 
obwodu. Równanie (12) dowodzi, że zmiany oporności załączonej równo- 
legle do pojemności obwodu wywołują zmiany częstotliwości rezonanso- 
wej tego obwodu, co posiada doniosłe znaczenie dla teorji układów 
z lampami katodowemi. 

Gdy oporność p >> г czyli gdy upływność w obwodzie jest mała, 

w 
wpływ jej na częstotliwość rezonansową można pominąć, gdyż wzór (11) 
przyjmuje postać 
Z, = ау (12а) , 


И УМ, 
ро? С wl 


a więc, upływność powoduje jedynie wzrost oporności, omowej obwodu 
o wielkość , 


Жн куу лыч (13) 


p w? р 


8. Rezonans w obwodzie zawierającym żelazo 
(obwód ferromagnetyczny). 


Gdy zwojnica w obwodzie magnetycznym zawiera żelazo, indukcyj- 
ność jej staje się funkcją natężenia prądu, gdyż 


bę |, L, , 


gdzie р jest przenikliwością magnetyczną żelaza, а Lo indukcyjnością zwoj- 
nicy bez rdzenia żelaznego. Indukcyjność jest więc wielkością, zależną nie- 
tylko od amplitudy prądu przepływającego, lecz i od jego wartości chwi- 
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lowych, tak iż zmienia się ona nawet w ciągu jednego okresu. Jeżeli jed- 
nakże dla uproszczenia pominiemy histerezę magnetyczną i założymy sinu- 
soidalny przebieg prądu w obwodzie, wprowadzić możemy skuteczną war- 
tość strumienia magnetycznego jako funkcję skutecznej wartości prądu 


b= JU, 
czyli 

І Ф 

= J ы 


z czego warunek rezonansu napięć wyrazić możemy zależnością 


1 w Фф 


czyli 


J 
TAR ү ФЕ (13) 


A więc, jak wynika z powyższego, częstotliwość rezonansowa w 0b- 
wodzie t. zw. ferromagnetycznym jest funkcją natężenia prądu. Innemi 
słowy dla każdego natężenia prądu istnieje inna częstotliwość rezonansowa 
i dla każdej częstotliwości istnieje inne natężenie prądu, dające w ob- 
wodzie rezonans. 

Dla obwodów rezonansowych, zawierających żelazo, charakterystycz- 
ne jest zjawisko przeskoku prądu (niem. Kipperscheinung), polegające 
na tem, że w pewnych warunkach małemu przyrostowi siły elektromoto- 
rycznej odpowiada nagły wzrost prądu, a temsamem i przepięcia. W przy- 
bliżeniu zjawisko to można zanalizować metodą graficzną '), Mając zdjętą 
doświadczalnie krzywą magnetyzacji zwojnicy w postaci И, = f (J) 
(rys. 8a, krzywa (I), kreślimy w tej samej podziałce prostą spadku napięcia 


omowego / R (II), oraz prostą spadku napięcia pojemnościowego p (M). 


Wówczas prądowi / (punkt A) odpowiada spadek napięcia omowy AD 
oraz spadek napięcia urojony AB — AC. Całkowity spadek napięcia będzie 
sumą geometryczną obu składowych i otrzymamy go jako przeciwprosto- 
kątnię BE trójkąta BCE, w którym CE == AD. Odkładając AE = BE 
jako rzędną w punkcie A, otrzymamy jeden punkt wypadkowej charakte- 
rystyki obwodu | 

I =f(E). 


Powtarzając tę konstrukcję dla szeregu punktów, otrzymamy całą 
charakterystykę (krzywa IV). Równocześnie z kąta =. CEB odczytać 
możemy dla każdego punktu przesunięcie faz między prądem i napięciem. 


1) L. Fleischmann. ETZ. 1922, str. 1288. 


Przebieg krzywej wskazuje, że zwiększając siłę elektromotoryczną od 
wartości najmniejszych, otrzymamy początkowo równomierny wzrost na- 
tężenia prądu przy równoczesnem obciążeniu indukcyjnem źródła. Z chwi- 
lą jednak, gdy dojdziemy do punktu №, natężenie prądu nagle przeskakuje 
do wartości odpowiadającej punktowi d i równocześnie z tem obciążenie 
z indukcyjnego staje się pojemnościowem, tak iż rezonansu w obwodzie tą 
drogą osiągnąć nie możemy. 


ш» соп. | 
С = const 


Rezonans otrzymamy dopiero, obniżając / do punktu е. Wystąpi on 
w punkcie przecięcia się prostej Ш z krzywą I, Ve == Vn iw miejscu tem 
krzywa IV będzie styczna do prostej spadku napięcia (siła elektromoto- 
ryczna rezonansu £,). Gdy siłę elektromotoryczną obniżymy poniżej rezo- 
nansowej, natężenie prądu nagle spadnie do wartości odpowiadającej pun- 
ktowi a, od którego począwszy przebieg odbywa się normalnie, przy induk- 
cyjnem obciążeniu źródła. Części krzywej, wykreślonej linją przerywaną, 
praktycznie urzeczywistnić nie można, 

Zjawisko przeskoku prądu w obwodzie drgań zawierającym żelazo 
streszcza się więc w następującem: 

1. W pewnych punktach krzywej bardzo małym zmianom napięcia 
odpowiadają znaczne skoki natężenia prądu. 

2. Zarazem zmienia się gwałtownie przesunięcie fazy z równoczesną 
zmianą jego znaku (z indukcyjnego na pojemnościowy i na odwrót). 

3. Dla pewnego zakresu wartości Æ, inne wartości J (mniejsze) od- 
powiadaja wzrostowi napięcia, inne (większe) jego obniżeniu. 

4. Rezonans napięć dla danej częstotliwości występuje przy określo- 
nej sile elektromotorycznej i ściśle określonem natężeniu prądu /,. 

Zjawisko przeskoku prądu ustaje z chwilą, gdy oporność obwodu 
przekroczy pewną wartość krytyczną. Począwszy od tej oporności charak- 
terystyka obwodu przyjmuje postać przedstawioną na krzywej IV” rys. Ba. 
Krzywa ta wykazuje coprawda na pewnej przestrzeni bardzo duże przy- 
rosty prądu, lecz przebieg odbywa się w sposób ciągły i jest odwracalny. 

Przeskok prądu zniknie również, gdy pojemność obwodu zmniejszymy 
do wartości С,, przy której prosta J/oC stanie się styczną do krzywej ma- 
gnetyzacji. Gdy pojemność obwodu będzie mniejsza od C, nie otrzymamy 
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rezonansu przy danej częstotliwości. Natomiast dla wszystkich wartości 
С > C, rezonans będzie, przyczem prąd rezonansowy i skok prądu będą 
rosły z pojemnością (rys. 8b). 


Wpływ zmian częstotliwości (© = const, А = const). 


Gdy zwiększymy częstotliwość, to w myśl zależności 
Vo =Z oplo + V, == — - 


rzędne krzywej I wzrosną, 
zaś prostej III zmniejszą się, 
wobec czego ich punkt prze- 
cięcia przesunie się dalej w 
prawo. Odwrotne zjawisko 
nastąpi, gdy częstotliwość 
zmniejszymy. W przeciwień- 
stwie do charakterystyk 1 
i Ш położenie prostej JR 
z dostateczną dokładnością 
można uważać jako niezmie- 
nione'). 

Stąd ważne wnioski dla 
obwodów ferromagnetycz-. 
nych: 


= == а ое 


TY) 


1. Im większa często- ТР 
tliwosć, tem większy jest prąd Rys. 9. 
rezonansu obwodu. 

є 

) 


2. Punkty rezonansu poszczególnych charakterystyk leżą na tej 
samej prostej JA. 

Przy pewnej częstotliwości, którą oznaczymy przez /,, prosta V, 
jest styczna do krzywej V,. Jest to najmniejsza częstotliwość, przy któ- 
rej w obwodzie otrzymać możemy rezonans; dla wszystkich f< fo rezo- 
nansu niema, gdyż przy nich obie charakterystyki wcale się nie przetną. 

Częstotliwości /, odpowiada oczywiście pewien prąd rezonansu, 
a temsamem pewne określone nasycenie Bmax żelaza. 

Charakterystyczny przebieg krzywych rezonansu 


J == ff): = const 


w obwodach z żelazem dla różnych wartości siły elektromotorycznej Æ 
podaje rys. 9. \ ў 
Gdy oporność omową (skuteczną) obwodu przyjmiemy jako stałą. re- 
топапв; jak wynika z poprzedniego, jest funkcją napięcia przyłożonego Æ. 
Dla Æ, odpowiadającego częstotliwości /,, krzywa rezonansu ma prze- 
bieg analogiczny, jak w MEZO GW, nie zawierających żelaza. Jednakże, 
w miarę wzrostu napięcia przyłożonego, punkt rezonansu przesuwa się 


1) Jest to niezupełnie ścisłe, gdyż oporność skuteczna, w której skład wchodzą 
i straty żelaza, nie jest zupełnie stała przy różnych częstotliwościach. 


i 
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w kierunku częstotliwości większych i równocześnie charakter krzywych 
rezonansu zmienia się zasadniczo. Po stronie częstotliwości mniejszych 
od rezonansowej krzywa jest bardziej płaska, zaś w drugiej swej gałęzi 
wykazuje wybitną nieciągłość, przyczem część wykropkowana krzywej 
nie da się urzeczywistnić 1). Wszystkie punkty rezonansu leżą na wspól- 
nej krzywej o charakterze parabolicznym. Nieciągłość krzywej rezonansu 


«dowodzi występowania przeskoku prądu i, jak z przebiegu łatwo się 


zorjentować, rezonans jest tu dość chwiejny i to tem bardziej, im większe 
jest nasycenie żelaza. 

Zjawisko przeskoku prądu jest niepożądane, a nawet może być 
niebezpieczne z przyczyn następujących: 

1. Utrudnia nastrajanie obwodu do rezonansu, a nawet w razie 


mastrojenia czyni rezonans niepewnym. 


2. Każda zmiana napięcia alternatora wymaga nowego strojenia. 

3. Skok prądu, a temsamem i przepięcia, zwłaszcza gdy pojem- 
ność obwodu jest duża, może uszkodzić obwód, a conajmniej przepalić 
bezpieczniki. 

Zjawisko przeskoku prądu można przytłumić zapomocą następują- 
cych środków: 

1. małej indukcji żelaza Bmar, aby się utrzymać w granicach pro- 
stolinijności krzywej nasycenia, 

2. małej pojemności obwodu rezonansowego, 

3. niezbyt małej oporności omowej, 

4. dodatkowej indukcyjności bez żelaza w szereg z indukcyjnością 
zawierającą rdzeń żelazny. 


9, Cechy rezonansu napięć. 


Streszczając, co dotychczas powiedziano, można scharakteryzować 
rezonans napięć następującemi zjawiskami: 

1. Przesunięcie faz między siłą elektromotoryczną a prądem zani- 
ka i obwód przedstawia dla źródła obciążenie bezindukcyjne. 

2. Dzięki temu mamy w obwodzie przy stałej wartości siły elektro- 
motorycznej największe natężenie prądu, a temsomem największe zu- 
życie mocy P = ЛВ. 

3. Napięcia urojone na kondensatorze i na ШУ HAR są sobie 
równe i mogą wielokrotnie przekraczać wartość siły elektromotorycznej, 
zasilającej obwód. 

Ostatnie dwa punkty dają nam możność stwierdzenia rezonansu, 
co można uskutecznić jednym z trzech sposobów: 


a) Przyrządem typu amperomierzowego, włączonym szeregowo 
w obwód. 


1) Wynika stąd wskazówka praktyczna, że chcąc taki obwód dostroić do rezonansu 
z pewną częstotliwością Г, 
stroić, zmniejszając pojemność lub indukcyjność, 


zawsze należy wychodzić z częstotliwości < /,,, czyli 
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b) Przyrządem typu watomierzowego. 
c) przyrządem typu woltomierzowego, załączonym zazwyczaj rów- 
nolegle do kondensatora. 


Często dla pomiarów przybliżonych, kontrolnych, stosuje się w miej- 
sce amperomierzy żarówki elektryczne, które intensywnością światła wska- 
zują rezonans, zaś woltomierz zastępuje się rurką, napełnioną rozrzedzo- 
nym helem lub neonem, która działa analogicznie. 


Wszystkie rodzaje pomiarów rezonansu muszą się odbywać przy 
stałej sile elektromotorycznej. Rezonans siły elektromotorycznej z obwo- 
dem można osiągnąć w sposób dwojaki: 


l. dostosowując częstotliwość siły elektromotorycznej do cech 
obwodu. 


2. dostrajając obwód do siły elektromotorycznej zasilającej drogą 
zmiany Ł lub С. 


Oba sposoby posiadają dla radjotechniki doniosłe znaczenie. 


10. Rezonans prądów. 


W odróżnieniu od rezonansu napięć, rezonans prądów polega na tem, 
że prądy płynące w dwu gałęziach równoległych, z których jedna zawiera 
indukcyjność i oporność, druga pojemność i oporność (rys. 10), zrówno- 
ważone są w ten sposób co do 
wielkości i fazy, iż prąd wypad- 
kowy jest w fazie z siłą elektro- 
motoryczną (rys. 12 b, c). Podobnie 
jak w obwodzie rezonansu napięć, 
tak i tu oporności urojone równo- 
ważą się przez odpowiedni dobór 
wielkości Ł i С obwodu. Pewna 
analogja do rezonansu napięć leży 
w tem, że jak tam przy małej o- 
porności obwodu napięcia bezmoc- 
ne wielokrotnie przekraczają siłę 
оор, tak tu prądy pły- 


nące wobu gałęziach mogą wielokro- Rys. 10. 
tnie przewyższać natężenie prądu 
zasilającego (przetężenie rezonansowe — stąd nazwa rezonansu prądów). 


Zjawisko przetężenia rezonansowego wyjaśnić możemy w ten sposób, że 
prądy płynące wewnątrz obwodu Ł i С powstają przez wymianę energji 
pola elektrycznego na energję pola PRESO i na odwrót, o charakte- 
rze drgającym, podczas gdy prąd -dopływający z zewnątrz pokrywa jedy- 
nie straty wywołane przez oporność omową obwodu. W przypadku skraj- 
nym, gdyby oporność omowa obwodu była równa zeru, organi elektro- 
magnetyczne odbywałyby się w nim bez strat i obwód nie ро іегаіу ener- 
gji ze źródła. Jego oporność pozorna równa byłaby nieskończoności. 


31 


Najogólniejsze rozwiązanie układu dwu połączonych równolegle 
oporności pozornych 2, i żę otrzymamy metodą symboliczną, stosując 
uogólnione Il-gie prawo Kirchhoffa. Mamy w ten sposób oporności pozorne 


Zi=r HiX; Z= r, HIX, 
które podstawione do wzoru Kirchhoffa dają wartość zespoloną (a) 


АА _ (л-ЕуХ,)(»-Е/Ху) 


5 = =R+-jX. (b) 
2+2. (1177) EJ (X, HA) 
Po usunięciu niewymierności otrzymujemy 
АСИ п 24° 
(7-707 -+ (0, + 44)? (15) 
PZ eA DADA 


(+7)? + (X, - X)? 


Obwód da nam rezonans, czyli bezindukcyjne obciążenie źródła, gdy 
będzie 


X=0, czyli X,2, — XZ’, (16) 
co po podstawieniu Z, == ғ, -|- X,” oraz 2,2 =r4*-- X,9 daje nam roz- 
wiązanie 
— (r, -- Х,?) б (r? L X,3)3 — 4X? r,2 
tn A 09+ A LU Y IE: G”) — ТУА ШО . (16a) 
4 Ag 


W przypadku szczególnym gdy mamy r, = r, = r, otrzymujemy 
dwa rozwiązania: 
Pierwsze 


X =LX, (16b) 


stosujące się do powszechnie spotykanych obwodów radjotechnicznych, 
oraz drugie 

„2 

ГА 


v X =— = 3 Й (16е) 
Xa 
któremu, jak widać odpowiada znaczna oporność omowa obwodu. Z rów- 
nań tych obliczyć możemy częstotliwość rezonansową. 
= Dla obwodu przedstawionego na rys. 10 mamy równoległe oporno- 
ści pozorne i 


Z =r,-joL; 2Ż4=r;,—j OŚ | (с). 
przez które przepływają odnośne prądy 
hp В oraz f,=- Ё 
REG 2, Ran 2, 
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Podstawiając wartości (c) w równaniu (15) otrzymamy wypadkowe 
oporności składowe: 


Б „2 1 
у (ri -+ W L’) -|- г; (r: he | 
WC 
R === m _ > 1 = z $ 
(г, -+ г)? „a (oz = — | 
, (15а) 


| 


W układzie tym nastąpi rezonans, gdy oporność urojoną X zrów- 
пату z zerem. Oporność urojona zniknie w trzech przypadkach: 

1 — gdy о =0, a więc w przypadku prądu stałego (zwarcie przez 
gałąź indukcyjną), 

2 — gdy о = со (przypadek teoretyczny, zwarcie przez gałąź po- 
jemnościową), 

3 — wreszcie gdy 


/ L p 
дм A c бл (17) 
y LC 5 LM r? 


Przypadek ten jest wlaściwym rezonansem obwodu. 

I. Zachowanie się obwodu w przypadku 3-cim zmienia się w zależ- 
ności od oporności omowych >, ir, Dla uproszczenia przyjmiemy wpierw, 
że ry = п, = r. Rozróżnimy tu 3 przypadki zasadnicze: 


A. Gdy oporność 
p a WAĆ ý 
~ С х | 


«wzór (17) przybiera postać uproszczoną 
1 
в = ——— (17a) 
I LG 
a więc częstotliwość rezonansowa odpowiada częstotliwości rezonansu na- 
pięć obwodu bez upływności. 


Radjotechnika — 3. A 


{ ' 


PACEZAN POETA УТ ҮТИ ЛАЙТ ИР W РАТОР Р OPEN ТРГ 00967 


‚ 


Obwód przy tej częstotliwości zachowuje się jak obciążenie omowe, 
o oporności zastępczej (pozornej, lecz zachowującej się jak omowa): 


1 

r (r3 Ушу pr =—— 2 

_ ( +o ) |- | -|- ie) rè -|- wl (18) 
7. "aa ONY 


gdyż opory pozorne obu gałęzi Ź, i Z, są sobie równe. Względnie, po 


podstawieniu 0, = ТЕР? otrzymamy: 
|) 4 


Ponieważ przeważnie 
r 7 L 

` > ч $ 
2 2ғС 


więc możemy napisać: 


Rs == ЕА RKA (18b) 
2С RC 


gdy ДМЕ 0 


Jest to zarazem maximum 
oporności pozornej, dla wszystkich 
bowiem pozostałych wartości w o- 
porność pozorna obwodu Ł i С jest 
mniejsza niż R.. Jeżeli wykreśli- 
my krzywą /.=/f(o) lub PIPE 


о, 
zonansu analogiczną, jak J= Ѓ(о) 
dla Łi С włączonych szeregowo 
SPR R ЫНЫ WY w obwód źródła, jeżeli jednakże wy- 


‚ 1 
Rys. 11. z) otrzy- 


mamy krzywą wklęsłą (rys. 11). Krzywa jest tem ostrzejsza, im mniejszą 


=r | otrzymamy krzywą re- 


kreślimy ją jako funcję ( 


jest oporność r wobec wyrazu = X,, czyli im większy jest współczyn- 


nik przepięcia obwodu. 4 
Łatwo się przekonać, że gdy oporność omową obwodu założymy 
równą zeru, oporność pozorna stanie się równa nieskończoności. 
B. Gdy oporności omowe, leżące w obu gałęziach, osiągną wartość 
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„ona ЖТ £ š 0 { 
równanie (17) daje jako wynik symbol nieoznaczony --, którego roz- 
A 0 - 
wiązanie wynosi: 
1 
к; „== - = 
R, yL 
jednakże ta częstotliwość rezonansowa nie posiada realnego znaczenia, 


gdyż po podstawieniu do wzorów (15a) wartości r, = пу L ү 
2 С 


| oraz w == rob okazuje się, że obwód dla wszystkich częstotliwości 
үс 
j zachowuje się jako oporność omowa : 
А. =ғ= үу 1, (19) 
С 


niezależna od częstotliwości (prosta kropkowana ną rys. 11, równoległa 
do osi odciętych). Przypadek ten odpowiada zresztą pierwiastkowi 
(16c) równania ogólnego (16). 

| С. Gdy oporność 


| У L 
p ^,==г„:> Беш X 
І { 8 V © 


częstotliwość rezonansowa odpowiada równaniu (17), lecz wartość opor- 
ności zastępczej 


R WEP 


L r 
Ry =- =- 
2гС 2 
stanowi tu minimum oporności pozornej tak, iż dla każdej innej często- 
tliwości oporność pozorna obwodu Ł i С jest większa. Krzywa rezo- 
nansu jest w tym przypadku wypukła (rys. 11). 


ге SET + 


| ada PAG kk. Аре <> ААА 


„ч. Жл? RE 


Rys. 12. 
Ш. A. Gdy obie oporności są różne r; Œr, lecz małe w porów- 
- naniu z 2. ‚ obwód zachowuje się analogicznie, јак wyjaśniono pod Т.А. 


i częstotliwość rezonansową można wyrazić w przybliżeniu wzorem (17a). 


A 
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Również i oporność zastępczą w rezonansie daje nam wzór przy- 
bliżony (18b). 

Gdy oporności omowe nie są bardzo małe wobec oporności cha- 
rakterystycznej Xr, stosować należy wzory dokładne (15a) i (17). 


L ‚ druga zaś 


większa, równanie (17) daje wynik urojony — obwód nie posiada żadnej 
częstotliwości rezonansowej. 

Rys. 12 daje wykresy wektorowe zjawisk w obwodzie z oporno- 
ściami symetrycznemi (2) i niesymetrycznemi (c). 

Jak widać, jedynie w przypadku równych oporności mamy do Hed 
nienia z zupełnem zrównaniem się prądów bezmocnych w obu gałęziach. 


B. Gdy jedna z oporności jest mniejsza od 


Przetężenie rezonansowe. 


Jeżeli napięcie między a i b oznaczymy przez Æ, to natężenie prą- 
du, płynącego w każdej z gałęzi w rezonansie, wynosi: 


E Е Е 
J, = — и = R =—— — 
А РТА аах Уй PEWEL 
| 2 W; С? 
O ile, jak przeważnie bywa w obwodach radjotechnicznych, „СХ, otrzy- 
mamy postać uproszczoną ; 
E $ ; ў Е 
Јо = = Воб = Е Г en, (20) 
wL L Xr 
Natomiast natężenie prądu zewnętrznego 
КОЙУУ A SE 
POWY NZL ДЕ (21) 
` 2С 2 
Gdy oporność omowa jest niewielka і gdy podstawimy 27 == R, wzór 
uprości się do postaci } 
А Е. ERC А 
Їн == 3-62 5 (21а) 
R. L 


Stosunek prądu w obwodzie zamkniętym do prądu w obwodzie zewnętrz- 
nym, czyli współczynnik przetężenia rezonansowego, obliczy się wówczas 


jako 
JAA С Е У О АИ Сн 
== E ы m ыша ш . (22 
EPA ; y Har d ү K 27, ү Cer) z 2 Lun (22) 
2rC 2 


W obwodach wielkiej częstotliwości przeważnie mamy L> С, w takich 
więc razach wzór (22) można uprościć do postaci 


J, р 1 L i ży L: (22a) 
i, 2r C R C 


identycznej ze wzorem (3) na współczynnik przepięcia rezonansowego. 
W podobny sposób otrzymamy dla oporności omowej w jednej gałęzi 


Jn_ 1 V Г. (22b) 
ip r (С 


Z równań (22a) i (18b) łatwo znaleźć związek między współczynni- 
kiem przetężenia rezonansowego, a opornością rezonansową obwodu. 


Mamy bowiem oś 
L L 

= = б = о Xe 2: 

R RC А Й С Уе (23) 


Podkreślić tu należy, że w przeciwieństwie do układu rezonansu 
napięć i do innych układów rezonansu prądów, w układzie rys. 10-go 
niema napięć wyższych od napięcia zasilającego. 


11. Obwód rezonansu prądów z dzieloną indukcy jnością. 


Dla generatorów lampowych ważny jest typ obwodu, jak na rys. 13. 
8 p { | \ 
W tym przypadku oporność pozorna obu gałęzi wynosi: 


2, = r -|- / w Г, 
Żą =n +j (© L; — — i | 
w Cy 
Jeżeli dla uproszczenia założymy 


L ; 
, to dla rezo- 


n=n =r K] Z 
nansu zgodnie z (16b) można napisać: 
1 
wl, = — | olL, — \ 
оС 
czyli 
| 
А -+|- Ly) а, 
wl 
skąd 
1 
= (24) Rys. 13. 


о, = 7 PIWIE Вас PY Л. 
И (Li > La) C 
gdzie L, + L, = L jest całkowitą indukcyjnością szeregową obwodu. 
Oporność zastępcza urojona będzie wówczas równa zeru, a oporność 
zastępcza o charakterze bezindukcyjnym wyrazi się wzorem 
2 
2,72 і 
"(г®-- wli) 440 oL; — з Рр "LA 
о. С! ]|_ o Li В PS OL 5 
3? АТ 


an CTI AEK PARSE WY 2 


Podstawiając w (25) wartość na о, z (24), otrzymamy 


SE WAĆ Bai a dą _ > ‚жы у (25а) 
E R (Li -+ L.) C RC. L +- Lą 


Z powyższego wynika, że oporność zastępczą obwodu rezonansu prą- 
dów można dowolnie zmniejszać, dzieląc jego indukcyjność w odpowied- 
nim stosunku między obie gałęzie. Przypadek graniczny Д. мах otrzyma- 
my, gdy L, = L, a więc gdy przejdziemy do podstawowego układu re- 
zonansu prądów. Dla żądanego oporu zastępczego R. obliczymy potrzebną 
indukcyjność Ł, z wzoru (25), a mianowicie 


ЫНА; (25b) 
о 


Ta właściwość obwodu rezonansu prądów jest bardzo ważna dla 
racjonalnego wykorzystania Z, lampowych. 

Obwód rezonansu prądów z podzieloną indukcyjnością tem różni 
się zasadniczo od układu podstawowego, że występujące w nim napięcia 
wewnętrzne mogą być znacznie wyższe od napięcia V przyłożonego do 
jego zacisków. Napięcie to bowiem, jeżeli założymy r, = r, = r, wynosi 


Кеа 


} 
w 


r +i(oL,— |= 0+ ДЛ 


z czego wynika, że przepięcie na kondensatorze może być tem większe, 
im większa jest indukcyjność Ł, w stosunku do Z,. Graniczną warto- 
ścią będzie pełne przepięcie rezonansowe, gdy cała indukcyjność przej- 
dzie do gałęzi pojemnościowej, czyli gdy obwód zamieni się na obwód 
rezonansu napięć. 

Przetężenie rezonansowe dla tego układu znajdziemy z zależności 


i R 
w L 
oraz 
2,72 
Ис А, = і „т , 
skąd 
J o L, 
E per 26 
i R (26) 
co dla częstotliwości rezonansowej da 
J =A д ТЕ О АП 7 
АК EE A с + 
Ау.) "UR © Г, lą 
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e уч ДЕ ет" шүү = да: 


{ А 4 ү 
i ‚ 


, 


2. Obwód rezonansu prądów z dzieloną pojemnością. 


Przypadek ten podaje nam rys. 14. Oporności pozorne obu gałęzi 
dają nam wzory: 


| 
Z = РЕ — 
1 1 J WC, 
4 (| | | 
Z, =r; +j (0L — — 
оС 


Tu, zakładając również r= rs==r, 
otrzymamy dla rezonansu zgodnie 
z (16b) 

| | 


— - +- WL — =0, 
wl, оС, 


R p С че. 
СО, (27) 
| БШ С Куз. 14. 


i (r д; j +r | + (u. "real 


czyli 


Ңь;== 


R, = —+- Por: (28) 


‹ A p2 c 2,3 ру" 
2 © Ci дг w; Ci R 


A więc wartość .- posiada dla tego układu to samo znaczenie, со 
OMG 

dla poprzedniego wielkość w, Ł,. Zmiana oporności zastępczej jest tu 
jednakże o wiele mniej dogodna, gdyż zmniejszając С,, a nie chcąc 
zmienić nastrojenia obwodu, musimy równocześnie zmienić C, lub Д. 
Układ ten posiada jednakże tę wyższość, że w razie zasilania go przez 
generator o sile elektromotorycznej niesinusoidalnej (np. generator lam- 
powy, pracujący z wysoką sprawnością), przydłumia on drgania harmo- 
niczne, zwierając je częściowo przez pojemność (,, która stanowi dla 
nich o wiele mniejszą oporność pozorną, niż gałąź, zawierająca induk- 
cyjność. 


15. Obwód rezonansu prądów o obu gałęziach złożonych. 
Dalszą odmianą obwodów rezonansu prądu stanowi układ, w którym 


obie gałęzie zawierają równocześnie indukcyjność i pojemność (rys. 15). 
Spotyka go się również w pewnych typach generatorów lampowych. 
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Mamy tu: 
Ż,=r, +] (9 - Д | 
w) 


RZE +i (oL, — з |. 


оС, 


I znów z temi zastrzeżeniami, co poprzednio (r, == ~) otrzymamy: 


w, = y Ея = == у = Яев —, (29) 


Rys. 15. 


Oporność zastępcza w rezonansie wyniesie: 
1a 1 43 
r |r3-- {oL — -+r |r + (02, — 
oC wl, 
RSE MELA AŻ | * РЕА ROC | Sula, 


+ 
` 4 r? 


czyli 


САНА ЕНА ДОН MEE зо) 


14. Porównanie rezonansu prądów z rezonansem napięć. 


Jak wynika z poprzednich rozważań, rezonans prądów posiada pew- 
ne cechy wspólne z rezonansem napięć, posiada jednakże i pewne wła- 
sności zasadniczo go różniące od tamtego zjawiska, Zasadnicze wła- 
sności obu zjawisk streścić można w następującem: 


40 


1. Obwód rezonansu prądów, podobnie jak obwód rezonansu na- 
pięć, przy pewnej częstotliwości (częstotliwość rezonansowa) zachowuje 
się jak oporność bezindukcyjna. 

2. Częstotliwość rezonansowa jest niezależna od oporności omowej 
"obwodu, gdy w obwodzie rezonansu prądów oporności obu gałęzi rów- 
noległych są równe; w obwodzie rezonansu napięć częstotliwość nie za- 
leży od oporności, gdy obwód ten nie posiada upływności. 

3. Obwód rezonansu prądów przy pewnej oporności zachowuje się 
jak oporność omowa niezależna od częstotliwości; obwód rezonansu na- 
‘pięć tej własności nie posiada. 

4. Obwód rezonansu prądów bez strat przedstawia dla częstotli- 
wości rezonansowej oporność nieskończenie wielką; oporność obwodu 
rezonansu napięć jest w tym przypadku równa zeru. Obwód rezonansu 
prądów o małych stratach pracuje więc korzystnie ze źródłem prądu 
o dużej oporności wewnętrznej (generatory lampowe, wzmacniacze re- 
zonansowe), podczas gdy takiż obwód rezonansu napięć może być przy- 
stosowany do źródła o małej oporności (generatory maszynowe, iskrowe, 
łukowe, anteny odbiorcze). 

5. Obwód rezonansu prądów stwarza dla częstotliwości mniejszych 
od rezonansowej obciążenie indukcyjne, dla większych zaś pojemnościo- 
we; obwód rezonansu napięć zachowuje się odwrotnie. > 

б. W obwodzie rezonansu prądów o małych stratach występuje 
w rezonansie przetężenie rezonansowe, podczas gdy w obwodzie rezo- 
nansu napięć spotykamy przepięcia rezonansowe. 

Dla orjentacji, jakie wartości oporności rezonansowej są osiągalne 
w typowych obwodach rezonansu prądów w urządzeniach odbiorczych, po- 
służyć mogą następujące cyfry, podające górne granice Л, (R. T. Beatty): 


"= 10° okr/sek (à <= 3000 m) — R. = 400000 Q, 


[== 10° okr/sek (X = 300 m) — R. = 100000 Q, 
f = 10° okr/sek (2 = 30 m)— R. = 100000. 


Dla obwodów nadawczych, zwłaszcza o większej mocy, ze względu 
na małą oporność zwojnic, osiągnięcie dużej oporności rezonansowej nie 
jest zbyt trudne, nie jest jednakże tak bardzo ważne dzięki małej opor- 
ności wewnętrznej lamp dużej mocy. Przeważnie nawet spotyka się tam 
obwody z dzielonemi opornościami urojonemi, a więc nie wykorzystują- 
ce maksymalnej oporności zastępczej. 


15. Przykład. 


Mamy zaprojektować obwód rezonansu prądów na częstotliwość 10° 
okr/s, dla prądu 15 amperów. Oporność obwodu wynosi 58, przepięcie 
nie powinno przekraczać 10000V. Przy oporności wewnętrznej genera- 
tora А, = 60009, sprawność układu powinna wynosić nie mniej niż 0,8. 


^1 


Mamy tu spełnić trzy warunki: „AZ 
1) Aby sprawność układu wynosiła 0,8, oporność zastępczą obwodu 
obliczymy z zależności: 


== ө: б: stąd R. = R; BEL » | 
№. 4- Н, 1—7 | 
czyli w naszem zadaniu 
0,8 бн у 
== wp == 24000 0 = = - 
Н. | 6000 0,2 000 Ro А 
2) Z drugiej strony najmniejszą pojemność kondensatora znaj- 
dziemy z warunku w 
J 4 
Сору = —. 
Н оў, 
4) Wreszcie musi być spełniony warunek rezonansu 
w ZA == 
Ут Соу | 
przyczem 
L > 14. | 
Obliczamy więc kolejno te wartości, podstawiając 
Г = 10° okrjsek, o = 2т. 10°. 
Stąd: 
„1. Indukcyjność Ły: 
ах A M ү! 
L= ZY RR = 2 g V5 24000, = 0,55.107*°Н. А 
П. Pojemność obwodu ч; 
= PAG PALI = 2,4. 107° F. й. 
24.10°.10 Г 
Obieramy więc С = 3. 107° Р = 2700 cm, со nam da napięcie па ył 
kondensatorze | 
15 әл 
V = -r Z 8000 woltów. } 
27103.10 i 3 
BR II. Wreszcie, podstawiając С we wzorze na częstotliwość, znaj- l 
dujemy | RC 
A 
w? Ск, ^0. 10 ALU r ` 
42 ra 
NIC 
к. 
+1 
у 


A" więc L> L, czyli А warunki spelniliśmy. Gdyby się 


R БУ okazało, że у < 14, musielibyśmy przyjąć mniejszą pojemność,. 
Ея a temsamem wyższe napięcie na kondensatorze. 
к. Maksymalna oporność zastępcza obwodu wyniesie więc dla L, =L 


9 Rz max = 24 000 . m 833 
550 


. 


к œ 555009. 


_ tężenia rezonansowego, który wynosi 


№}. 5 -3 
3 МБ СТАЯ __ 2п.10°.0,55.10 —-60. 
@ R 5 
‚ Ж Stąd prąd zasilający 
kz | iz JB 0247 Amp=0,22 Amp. 
A wł, 69 
й Stąd napięcie V па zaciskach obwodu 
alg V=iR. = 0,22, 24. 10° 5300 woltów. 
ГТ A ` 
"M Moc zużyta w obwodzie wyniesie wobec tego 


5 PA P= Vi = 5300 . 0,22 = 1160 watów. 
Ten sam wynik powinniśmy otrzymać ze wzoru 
X P= J R= 225 . 5 2 1195 watów. 


i ` Mała różnica pochodzi z zaokrągleń uskutecznionych w poprzed- 
a. niem obliczeniu. 
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Prąd w obwodzie zewnętrznym obliczymy ze współczynnika prze- 


КЕ <P> a 


ROZDZIAŁ П, 
STANY PRZEJŚCIOWE W OBWODACH REZONANSOWYCH 


Dotychczas rozpatrywaliśmy zjawiska, zachodzące w obwodach re- 
zonansowych, zasilanych siłą elektromotoryczną sinusoidalną, w stanie 
t. zw. ustalonym, to znaczy po upływie pewnego czasu od włączenia 
siły elektromotorycznej, gdy zjawiska w obwodzie zdołały już dojść do 
równowagi, Bardzo ważne jednakże dla zrozumienia szeregu zjawisk 
jest studjum stanów t. zw. przejściowych, zachodzących w chwili na- 
glego włączenia lub wyłączenia siły elektromotorycznej, zasilającej ob- 
wód. Теогја tych zjawisk była ongiś, w czasach stosowania fal gasną- 
cych, podstawowym działem radjotechniki, lecz i dziś, chociaż А 
zadań radjotechnicznych rozwiązać można przy pomocy prądów sinu- 
soidalnych, nie straciła na doniosłości. 


1. Równanie drgań swobodnych. 


Drgania samoistne, swobodne, mogą powstać w obwodzie rezo- 
nansowym w dwu przypadkach: 

1) Gdy z obwodu rezonansowego nagle usuniemy siłę elektromo- 
toryczną; 

2) Gdy w kondensatorze nagromadzimy pewien ładunek, a następ- 
nie wyładujemy go przez obwód zawierający L, Сі R. 

Drugi przypadek jest bardziej przejrzysty i dlatego na nim się 
oprzemy dla matematycznego ujęcia zjawiska, Wyobraźmy sobie układ 
rys. 16-go, zawierający obwód rezonansowy bez upływności. Gdy prze- 
łącznik znajduje się w położeniu a, kondensator ładuje się z baterji £ 
do napięcia V, równego jej sile elektromotorycznej. Gdy następnie prze- 
уш przerzucimy w położenie №, kondensator zaczyna się wyłado- 
wywać przez oporność R i indukcyjność Ł. Sumę napięć chwilowych wy- 
razić wówczas możemy zgodnie z pra- 
wem Ohma równaniem różniczkowem 


di 1 › À 
РИЧ | idr=o. 31 
t dt А} СА ( | 

Gdy do równania tego wprowa- 
dzimy zależność 


А {ср (32) 


Rys. 16. dł 


^^ 


, 
i równanie podzielimy przez Ł С, otrzymamy równanie różniczkowe, wy- 
rażające przebieg wyładowania kondensatora w obwodzie rezonansowym 


O SRO RZE (31a) 


{s > ЖАҢ А 
= pr; =0, 


LC 2L 
sprowadzimy równanie (31) do postaci 
d'o do 


м -|- 28 ын 
de dt 


+ ov = 0. (31b) 
Jest to równanie różniczkowe drugiego rzędu ze względu na v. 
Bieg 8 


Czyni mu zadość funkcja wykładnicza 


о Eau є . (a) 


w której e jest podstawą logarytmów naturalnych. Podstawiona w rów- 
naniu (31) daje ona równanie 


uł e*t 4 28а“ | we” sz0, (b) 


któremu odpowiada równanie charakterystyczne 


u” | 200 -|- w; = 0, (с) 
posiadające dwa pierwiastki: 
EA РҮ сл эгуу 
a SE — ò+] о — wy, 
POZA (d) 
dą = 0 — у ә? —' oh. 


Odpowiada to ogólnemu rozwiązaniu równania różniczkowego 
y=As*"'-|-Be"'. (e) 

Pierwiastki równania (c) są rzeczywiste, gdy 

а) ô> üp czyli R>2 y A | 


są zaś liczbami zespolonemi, gdy 


Кыз 
b) ô< w, czyli п<2}|/ р. 


Gdy założymy 


to otrzymamy dla pierwszego przypadku 2° — o? == wj, więc н 


а) dy Z—0--6,, dą = — 0 — о, (f) 
zaś dla drugiego przypadku 2° — o; = — œ, więc | 
b) a = —0-jw, «== —8—/],. (8) | 


Rozpatrzymy po kolei oba przypadki. 
A. Pierwiastki rzeczywiste: 
Równanie napięcia (e) 
g ZAW 4 наг}! (h) 
daje nam równanie prądu 
i=C = ОЦА) — 8) A'  B(— 0, — 8) E BJ, 
[4 
Dla obliczenia współczynników A i B zakładamy, że w momencie 
= 0 mamy o =V,, i=0. Wówczas: 
Y,=4+-B, 
A (0, — 0) + В (— w, — 8) == 0, 


z co daje: 

А | 
ИУ АЙЫЛЫ А | 
18:64 { 

t AE о, 0 

Rys. 17a, B Ий Vo 2 IRA 

Stąd równanie napięcia 
V, > (UW DN (040 p $ 
0 = wy [ (w, -- 8) e BL (wa E ABS, (34) e 
ү: | 


zaś odpowiadające mu równanie prądu wyładowania 


ZAC poje — PB) УЛ (а E WH, A 

2 w, Б 
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ү; 

Д 

б? 

1 у 


ео” уру” ТОТЫГУ лра С чү Wt ЧЕРТУ АРУ. К ү WA W ОЕР y 
Г . X ` Ф t U 
ўч i * 4 \ 


СИ ег ү (uż (о, ' 
=,” — є SPOZA. 35 
2 в | | (35) 


Jak widać, fukcje (34) i (35) są funkcjami wykładniczemi. Przebieg 
ich przedstawiony na rys. 17a wskazuje, że wyładowanie kondensatora 
odbywa się jednokierunkowo, dążąc asymptotycznie do żera. Wyłado- 
wanie takie nazywamy aperjodycznem. 


В. Pierwiastki urojone. Wówczas równanie napięcia ma postać 
y= 47H! ALIB głów) pt (А tt i B e), (a) 
Stosujemy wzory Eulera: 
eth! сов wt -4 j sin wt, 
27/94 — сов wyć +-j sin 0, г, 
i otrzymujemy po podstawieniu: 
А-В = М, А — В = №, 


równanie napięcia 


02-70 (M cos wt + jN sin ot. (8) 
Równanie prądu otrzymujemy z (о) Й 
ї+= С se, =C [08 4 jo) A HoN (8. ja) B s PH, 
аг 


i stosując te same podstawienia со poprzednio, sprowadzamy do postaci 


= Се (juw, N— М8) cos wy t — 
— (JN8+- w M) sin w t]. (т) 


Zakładając warunki początkowe 
шы 0, о = | ŻA RZE 0, 


obliczamy z (6) i (ү) stałe: 


Rys. 17b. 


skąd otrzymujemy ostateczne równania napięcia i prądu w obwodzie: 


USZY (С (сов w t + — sin Oy e); (36) 


ок, 
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х2 
== о, СУ, 6° E + 1) sin wt. (37) 
о 


Równanie (36) można przekształcić, zakładając (rys. 18) 


a 


0 COS 4 ; 
= ctg p = R, (38) 
Gy sin Ф 
wobec czego 
4 ©) w д. 
snę=— == созр==— 
|) o +- 0 W, о, 
Stosując wzór 
sin a cos В | cos a sin == sin (2-8), 
otrzymujemy 
© r > . е 
о = — Vae? sin (wt +- 9). (35a) 


Wo 
Jak widać, równania (36) i (37) są to funkcje sinusoidalne o ampli- 
tudzie malejącej według prawa wykładniczego (rys. 17 b), wyładowanie 
kondensatora odbywa się więc teraz pod postacią drgań o amplitudzie 
malejącej czyli drgań gasnących. Częstotliwość, z jaką odbywa się wy- 
ładowanie, wynosi według równania (33) 


Wo Ta ү w — р^ == TEN шш 2 < Ury (33a) 
IO 4 I, 


Wy wi nosi nazwę częstotliwości drgań własnych obwodu, w od- 
różnieniu od jego częstotliwości rezonansowej. Zaś ampli- 
tuda tych drgań maleje według funkcji wykładniczej, której 

Н stałą wykładnika potęgowego 
ô ‚ R 
Rys. 18. 8 


== 39 
SZ (39) 


àt 


nazywamy współczynnikiem tłumienia obwodu, Funkcja e 
wiednią krzywej drgań. 

Jak wynika z przeprowadzonej dyskusji, wyładowanie energji w ob- 
wodzie rezonansowym odbyć się może w sposób dwojaki: 

a) aperjodycznie, gdy oporność omowa obwodu wynosi 


wyraża ob- 


R>2 Ё 
b) pod postacią drgań zanikających, gdy 


R<2 |2 


c" 
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W pierwszym przypadku obwód rezonansowy nazywamy aperjo- 
dycznym, w drugim zaś obwodem drgań. Wartość oporności 


R=24/ 2, 
С 
począwszy od której obwód staje się aperjodycznym, nosi nazwę oporno- 
ści krytycznej, 
Krańcowy przypadek aperjodyczności obwodu otrzymamy, gdy za- 
łożymy Ł=0. Wówczas przebieg zjawiska wyrażony będzie równa- 
niem 


iR + | ш 0, 


któremu odpowiada rozwiązanie: 


ЙА (40) 


; АЕ. N. 3 
gdzie wyrażenie : jest stałą czasu obwodu z kondensatorem. 
С 


2. Dyskusja równania drgań swobodnych. 


Z równań (33a), (34) i (35) wynikają bardzo ważne wnioski o za- 
chowaniu się obwodu drgań podczas wyładowania, 

1°, Przedewszystkiem częstotliwość drgań jest stała przez cały czas 
trwania drgań. Jest ona tem mniejsza, im większy jest współczynnik 
tłumienia obwodu (rys. 19). Równanie (33a) wskazuje, że oporność 
omowa obwodu drgań wpływa opóźniająco na wyładowanie i ładowanie 
się kondensatora, do tego stopnia, że z chwilą, gdy oporność dojdzie 
do wartości krytycznej, okres wyładowania staje się nieskończenie dłu- 
gim, tak, iż powtórne naładowanie kondensatora w kierunku odwrotnym 
staje się niemożliwem. Cała bowiem energja, zawarta w kondensatorze, 
zamieniła się już podczas wyładowania na ciepło Joule'a i pole magne- 
tyczne obwodu nie zdołało nagromadzić w sobie energji niezbędnej dla 
ponownego naładowania kondensatora. 

Dwa obwody rezonansowe, które mają równe częstotliwości drgań 
własnych, nazywamy izochronicznemi, natomiast o dwu obwodach, które 
mają tę samą częstotliwość rezonansową, mówimy, że są w rezonansie. 
Izochronizm i rezonans pokrywają się tylko wówczas, gdy oba obwody 
mają równe współczynniki Humienia, lub gdy te wielkości dla obu obwo- 
dów są bardzo małe. Gdy 2 ою, (rys. 20) możemy napisać 


1 
Wy FE W; == —— 
0 r r —— ` 
V Lim Cir) 
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skąd okres drgań własnych 
To= Т. == VLC. (33b) 
Wzór ten nosi nazwę wzoru Thomsona. 
20, Stosunek następujących po sobie amplitud czyli stosunek tłumie- 
nia drgań jest wielkością stałą. Mamy bowiem (rys. 20) 
ү. Me) Ей А 


= Á ЕЕ є?7, =з РЕТ? 
> p 
A, є— "(+ T) { 


(41) 


Logarytm naturalny sto- 
sunku tłumienia 


С= 10Р 


“у10°н Ro 
D=lnk 620 Тн (42) 
к= 2.86 R ŻLim 9 


nosi nazwę dekrementu logaryt- 
micznego, czyli krótko dekre- 
nientu drgań. Dla obwodów o 
małem tłumieniu, do których 
zastosować można wzór Thom- 
sona, dekrement sprowadza się 
do postaci 


D= _R 27y LC =rR „ASB 
2L үт 
(42a) 


Przybliżenie to można stoso- 
wać, gdy D nie przekracza war- 
t tości 0,2. 

Porównanie ze wzorem (3a) 
rozdziału I. wykazuje, że przy 
małem tłumieniu obwodu istnie- 
je zależność 


Rys. 19. х х 
Według „Cours Technique du Centre d'Instruc- D=— czyli =—. (42b) 
tions pour ćleves-officiers radiotćlćgraphistes”. О D 


Dlatego też wielu autorów nawet w odniesieniu do drgań niegasną- 
cych posluguje się dekrementem. Należy jednakże podkreślić, że bar- 
dziej ścisłe jest operowanie współczynnikiem przepięcia, gdyż wyrażenie 
dekrementu w postaci wzoru (42a) jest jedynie— mniej lub więcej — 
przybliżone. 

30, Między napięciem na kondensatorze i natężeniem prądu w obwo- 
dzie drgającym występuje przesunięcie faz o kąt е, określony zależno- 
ścią (rys. 18) Ą 

д 


А r 
0 
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Kąt ten jest mniejszy od 90%, w przeciwnym bowiem razie nie mo- 

łoby być mowy o wydzielania mocy w obwodzie, gdyż w przypadku 
drgań swobodnych siłą elektromotoryczną jest właśnie napięcie pojemno- 
ściowe. | tu leży zasadnicza różnica między drganiami własnemi, 
a drganiami rezonansowemi, że między napięciem na kondensatorze, 


a prądem drgań gasnących istnieje przesunięcie faz mniejsze od —. 


Można tu więc mówić o współczynniku mocy 1) 
ô R е" 
cos p=— = -— С 


ый, 38 
w, 2 L (з) 


Gdy współczynnik tłumienia jest bardzo mały (ô »,), przesunię- 
‚ . : % Ą А А 
cie faz wynosi praktycznie о ' a wzory (34) i (35) upraszczają się do po- 
staci: v = V s~ cos wt, (Зда) 


i= w, CV, 87” sin @„/ = 


== „ү 2 e-% sin wt. (35a) 


Obliczamy stąd pierwszą 
amplitudę prądu w obwodzie 
drgającym 


ŚRY C=. 43 
Р V ]; у 1) Вуз. 20. 


Wzór ten pokrywa się ze wzorem (4), wyprowadzonym dla drgań 
rezonansowych. | 

4%. Zwrócić tu należy uwagę na ciekawy szczegół. Przebieg drgań 
sory nie jest idealną sinusoidą, lecz odbiega od tej postaci tem 
bardziej, im większe jest tłumienie obwodu. Otóż, w myśl uogólnio- 
nego twierdzenia Fouriera?) każdą taką krzywą, która w nieskończono- 
ści posiada wartość zero, rozłożyć można na widmo częstotliwości wy- 
rażone całką 


со 


i=f()= A J a cos (ot +- ф) dw, (44) 
т 

w której a i ọ są funkcjami о. W myśl więc tego obwód, w którym 
powstają drgania gasnące, ściśle biorąc nie promieniuje jednej często: 
tliwości, lecz widmo częstotliwości, czem tłumaczy się fakt, że fale 


3) Niektórzy autorowie nieściśle stosują to pojęcie do prądów sinusoidalnych. 
2) Patrz m. in. Koerts, Atmosphirische Störungen, Ollendorf, E.N. T. VII. str. 108 
Manczarski, Materjały Konferencji CCIR w Kopenhadze, str, 490. 
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gasnące o wiele trudniej jest wydzielić w odbiorniku, niż fale niega- 
snące. Przeszkody wywołane przez falę gasnącą, są przytem tem więk- 
sze, im większy jest dekrement. Dlatego też zabroniono używać fal 
zasnących, których dekrement przekracza 0,2 i obecnie coraz silniejsza 
jest tendencja w kierunku zupełnego usunięcia z użycia fal gasnących 1). 

5% Wzory (34) i (35) wskazują, że amplitudy drgań SEM ma- 
leją asymptotycznie, czyli że zupełny zanik drgań następuje dopiero po 
czasie nieskończenie długim. Jednakże w większości przypadków prak- 
tycznych można uważać, że drgania zanikły, gdy amplituda ich zma- 
lała do pewnego określonego Чакра pierwszej amplitudy. Oznaczając 
stosunek pierwszej amplitudy do p-tej przez m, otrzymamy 


A 


— = ЕЕ є?РТ == gp» А 
4 p 


skąd liczba drgań użytecznych 


ln m 


p = 
D 
Czas użyteczny trwania ciągu drgań, od chwili powstania do prak- 
tycznego ich zaniku 
In ,„, ln 2Ly 
t= ph =—— 7, =—— =- ln m. (46) 
0 Ty 0 Ro 


Normalnie przyjmuje się, że drgania- zanikły, gdy amplituda ich 
spadła do 1/100 wartości początkowej. Wobec tego m = 100, ln m= 4,6. 

Wzór (46) wskazuje, że czas zaniku drgań nie zależy od ich czę- 
stotliwości, lecz wyłącznie od stałych obwodu R i L. 


` 3 Przykład. 
1. Dla obwodu z kenia str. 24 obliczyć tłumienie, częstotli- 


wość drgań własnych i liczbę drgań użytecznych. 
2. Określić jego oporność krytyczną, i częstotliwość drgań wla- 


Rir 
snych przy R= i ; 
1. Dla oporności skutecznej 10% współczynnik Uumienia wynosi 
0 
ô = R l == 5 . 101. 


2L> 3.10 


1) Konwencja Waszyngtońska zabrania począwszy od 1.1.1930 instalowania nowych 
stacyj iskrowych, których moc doprowadzona przekracza 300 w., a nakazuje wycofanie 
wszystkich stacyj istniejących o mocy większej, niż wymieniona, do dnia 1.1.1940. 
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A więc częstotliwość drgań własnych 


1 —— t el i 
%=-_\ 10*. 10° — 25 . 40° = 500000 okr/sek == 500 kc/s. 
Okres drgań własnych uważać więc można za równy okresowi 
drgań rezonansowych. ` | i | 
Wobec tego dekrement logarytmiczny można obliczyć według wzo- 
ru przybliżonego (42a) 


р= 31, AE = 0,1. 


Liczba drgań użytecznych, gdy założymy m = 100, 


zaś czas trwania drgań użytecznych 


=p Т, =L = -46 09.40-59 sek. 


» Drgania więc рео zanikną ро 1/10000 sekundy. 
2. Oporność krytyczna obwodu wynosi 


06 ыс 
Roc? Ve 2218 PA — 6320. 
(F) 10 


Przy oporności równej połowie oporności krytycznej, czyli R’ = 316 9, 
współczynnik tłumienia wyniesie 


y= а ==.1,58.10° 


a stąd częstotliwość drgań własnych 


f = V10. 10° — 2,5. 10° œ 436000 = 4,36 . 10° okr/sek. 


27 


Pod wpływem zwiększenia oporności do połowy wartości krytycznej 
częstotliwość drgań własnych zmalała o 13*/,. 
Dekrement logarytmiczny drgań obliczyć musimy według wzoru 
dokładnego (42) 
Ap 5 
D= Т = 1.58, 10 


= — = 3.63., 
fo 436.10 


4. Znaczenie tłumienia dla drgań niegasnących. 


Jak dowodzi równanie (39), tłumienie jest wielkością określoną sta- 
łemi elektrycznemi obwodu, a nie prądu. Wywiera ono zatem wpływ 
i na drgania niegasnące, z tą jednak różnicą, że nie objawia się w zani- 
kaniu ich amplitudy, albowiem straty energji uzupełniane są w sposób 
ciągły przez źródło prądu. Z tego względu niezupełnie ścisłem jest na- 
zywanie drgań niegasnących „nietłumionemi” — tłumieniu one ulegają, 
lecz zachowują stałą amplitudę dzięki uzupełnieniu energji z zewnątrz. 


Dekrement drgań jest więc i dla drgań niegasnących miarą zuży- 
tej w obwodzie energji. Wykazuje to definicja dekrementu drgań, wpro- 
wadzona przez Н. Reina !). Według niej stosunek energji zużytej w ciągu 
jednego okresu do energji całkowitej, zawartej w obwodzie (np. magne- 
tycznej) 


2 
Wa Ч. ВТ _ R po ogr ор. (42с) 
Ил 1/ Jm L L 


równa się podwójnemu dekrementowi obwodu, 


Najwyraźniej jednakże uwydatnia się wpływ Uumienia na drgania 
niegasnące w okresach przejściowych, a więc w chwilach wyłączenia lub 
włączenia siły elektromotorycznej. 

I tak w chwili nagłego wyłączenia siły elektromotorycznej *) energja 
nagromadzona w cana chwili w kondensatorze wyładowuje się pod po- 
stacią drgań gasnących. Przebieg tych drgań jakościowo będzie odpo- 
wiadał równaniom (34) i (35), jednakże pierwsza ich amplituda będzie 
zależała od fazy, w której usunięta została siła elektromotoryczna. 


Podobnież uwydatnia się Uumienie w chwili włączenia siły elektro- 
motorycznej w obwód rezonansowy. Stan przejściowy, odpowiadający 
włączeniu siły elektromotorycznej sinusoidalnej w obwód rezonansowy, 
wyrazić można według prawa Ohma równaniem 


JED Hy fisen sin (0 + Ф), (47) 
t , 


różniącem się od równania (31) tem, że zawiera człon Ę, sin (ot + $), 
gdzie p oznacza fazę, w której nastąpiło włączenie siły elektromotorycz- 
nej w obwód. 


Po przekształceniach, zastosowanych w tamtem równaniu, sprowa- 
dza się ono do postaci: 


42р do 


— 28 
dt? $ dt 


-{- ©; р == о? Е sin (о £ + Ф). 


1) Н. Rein, Lehrbuch, 1917, str. 9. 
2) О ile oczywiście równocześnie z wyłączeniem siły elektromotorycznej nie 
przerwaliśmy obwodu 
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5 


Ogólne rozwiązanie tego równania dla R < 2 La posiada dla na- 
pięcia i prądu następujące postacie: 1) 
> Ko? 
— | g—8t 'Nsind u => =: і 
v= |: (M cos wt +j N sin Т] +4 а аз) EE sin (ot + 9 -+ 6), 
. (48) 
l R { 
ес EA = Ce -ù \ jo М— М ё) сов wt — (j Nò + ш, M) sin “| 5 
dt 
jia CE w, w 9 
= y (®,? Te %?\? + 4 69 о? сов (w + Ф T 4) ў (4 ) 


Równania te wskazują, że z chwilą włączenia siły elektromotorycz- 
nej zmiennej w obwód rezonansowy drgający (R<2/ 2) o częstotli- 


wości rezonansowej о, i częstotliwości drgań własnych w,, w obwodzie 
tym otrzymujemy dwa drgania: 

a) jedno sinusoidalne wymuszone о częstotliwości о, równej czę- 
stotliwości siły elektromotorycznej załączonej; 

b) drugie gasnące swobodne, o częstotliwości drgań własnych obwo- 
du ©, (wyrazy w nawiasach graniastych). 

Po pewnym czasie drgania własne obwodu zanikają i utrzymują się 
tylko drgania wymuszone o częstotliwości źródła. Ze względu па to, że 
w przypadku ogólnym siła elektromotoryczna zasilająca nie będzie w re- 
zonansie z obwodem, między nią i prądem płynącym w obwodzie wy- 
stąpi przesunięcie faz o kąt 4%, przyczem 


w, — в? 


Równania (48) i (49) znacznie się upraszczają, gdy siła elektromo- 
toryczna zasilająca jest w rezonansie z obwodem, czyli gdy 
| 


o= w, =n Oraz ф==0, 


VLC 
oraz gdy tłumienie obwodu jest bardzo małe, a więc 
1 


д w W = Ur W ————— . 
« ry 0 r 7 L 
1) Podstawiając jako całkę równania zredukowanego 
п == eùt (M cos wyt ЈМ sin wot), 
а jako całkę szczególną równania zupełnego 
v, = A sin (wt -|- g) + B cos (wt -|- 9), 
i wyznaczająe wartości stałych A, B dla warunków początkowych 
t=0, v=0, i=0, 


- 


д 
oraz uwzględniając, że cos Фф = „(patrz równanie 38a). 
o 
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Jeżeli przytem założymy warunki początkowe ¿= 0, v= 0, i = 0, 
obliczyć możemy stałe M i N równań (48) i (49) 
а йз > сех 
E sin ọ=— 20 Е ѕіпф, N= — = (0 ѕіп ọ-}- o, cos ф), 


26 ` 20 
co podstawione do równań (48) i (49), daje po uproszczeniach 


Bon... А е, К 
о = a Si (ort g) (1—70) = в E sin (0,1 9) (0—70), (50) 
0 
oraz 


4 


> cos (w,t |- g) (1 — 739). (51) 


Z równań tych wynika, że przepięcie rezonansowe (в E =V,) oraz 
prąd w obwodzie rezonansowym narastają według prawa wykładniczego 
zanim dojdą do wartości końcowej. Można powiedzieć, że drgania ga- 
snące powstające w obwodzie, przeszkadzają powstaniu przepięcia, które 
ustala się dopiero po ich zniknięciu. Przytem przebieg narastania jest 
zależny od kąta g, czyli od fazy, w której siła Е ас została 


Rys. 21a, (9=00). Rys. 24 b, (9 == — 600). 


włączona w obwód. Dwa takie charakterystyczne przebiegi mamy na 
rys. 21а dla siły elektromotorycznej, włączonej z początkiem okresu, na 
rys. 21b dla kąta o = — 60°. 

Zjawisko stopniowego narastania drgań rezonansowych znane jest 
i w innych dziedzinach techniki, dość wymienić wpływ rezonansu na 
drgania mechaniczne mostów i wałów. 

Dyskusja równań (50) i (51) wskazuje, zgodnie zresztą z teorją drgań 
gasnących, że przepięcie rezonansowe ustala się tem szybciej, im więk- 
sze jest tłumienie obwodu. Z drugiej zaś strony łączy się z tem mniej- 
sza wartość bezwględna przepięcia i mniejsza ostrość rezonansu obwodu. 

Wolne ustalanie się drgań, czyli długi czas drgań użytecznych (wzór 
46) jest zjawiskiem ЕДНА przy nadawaniu i odbiorze szybkiej te- 
legrafji. Jeżeli bowiem okres zanikania będzie dłuższy od odstępu między 
impulsami, impulsy te nie dadzą w odbiorniku wyraźnych znaków, lecz 
będą się а, (rys. 22 a), podczas gdy przy dostatecznie silnem tłumie- 
niu znaki będą wyraźnie oddzielone (rys. 22b). Wynika stąd pewna trud- 
ność przy projektowaniu obwodów rezonansowych dla szybkiej telegrafji, 
szczególnie po stronie odbiorczej. Wymaga się bowiem wyraźnych zna- 
ków i dostatecznej ostrości rezonansu, a więc równocześnie dużych wartości 
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RADE 1/2. 
0 == — 16 = EM мй 
2L R C 


Trüdności, stąd wynika- 
јасе, są tem większe, im 
mniejsza jest częstotliwość, 
a więc im większa długość 
fali nadawanej. Fale długie 
bowiem wymagają, dla osiąg- 
nięcia rezonansu, dużych war- 
tości Ł i С, a przytem ich 
obwody antenowe ze względu 
na małą zdolność promienio- 
wania, posiadają małą opor- 
ność omową, ponadto ich ob- 
wody odbiorcze, skutkiem ma- 
łych odstępów między falami poszczególnych stacyj (do 250 okr/s), mu- 
szą wykazywać dużą ostrość rezonansu. W urządzeniach krótkofalowych 
natomiast Z jest małe, zaś R, ze względu na straty i znaczną oporność 
promieniowania, duże, a dzięki dużym odstępom między falami (kilka kc/s) 
ostrość rezonansu przy odbiorze nie posiada tak doniosłego znaczenia. 
Dlatego też, gdy na falach rzędu 20.000 m największa ABK ORA nadawa- 
nia jest rzędu 40 słów na minutę (jednemu słowu odpowiada 5 liter alfa- 
betu Morse'a), to na falach rzędu 20 m szybkość ta dochodzi do 300 słów 
i więcej. Również i telewizję, która wymaga szybkości impulsów rzędu 
100000 na sekundę, zrealizować można przy pomocy fal krótkich. 


Rys. 22b. 


5. Drgania w obwodzie ao»; zasilanym pod napięciem 
stałem. 


Drgania gasnące, jako zjawisko przejściowe, mogą również powstać, 

dy kondensator załączymy przez indukcyjność na źródło napięcia sta- 

ZA E (rys. 23). Jeżeli obwód ładujący obok pojemności С zawiera 

oporność R i indukcyjność Ł, przebieg włączenia możemy wyrazić rów- 
naniem różniczkowem: 


R 
ін а sa || idt = E = const. (52) 
at 


które prowadzi do analogicznego roz- =- 
wiązania, jak oba poprzednio rozpatry- =" 
wane. I tu również ładowanie bę- -= С 
dzie się odbywało aperjodycznie, gdy —Ш— 


SĄ L } NO 
R 2/2, będzie zaś miało cha- 


rakter drgający, gdy R < a] =; 
0 


ИП 
rm 


л 
ka | 


W tym ostatnim przypadku, 
który wyłącznie nas interesuje 
w radjotechnice, mamy rozwią- 
zanie 


o=E|1 — 2 sin (otp) | 


0 


š бб ZN; 
1—8. 277 70 sin w, t, (53) 


przyczem 


== arctg =? 
Rys. 24. TR 5 8 


W szczególności, gdy 2 w, mamy p=—, 09=0, I równania 


іа 


(53) upraszczają się do postaci: 


"a 
v = Е (1—6 ” cos о, £), (54) 


. > moji _* 
i=wv,CEe 5 sin w, t, 


której odpowiada rys. 24. 

Analizując te równania, widzimy, że podobnie, jak w przypadku włą- 
czenia siły elektromotorycznej zmiennej, tak i tu drgania swobodne prze- 
ciwdziałają włączonej sile elektromotorycznej, która dochodzi do pełnej 
wartości dopiero po zaniknięciu drgań (ściśle biorąc po czasie nieskończe- 
nie długim). Przeciwnapięcie na kondensatorze, mając charakter zmienny, 
sumuje się w półokresach dodatnich z siłą elektromotoryczną E, wytwa- 
rzając na kondensatorze przepięcie, którego wartość maksymalna odpo- 
wiada amplitudzie pierwszego dodatniego 
półokresu, a więc występuje po czasie 74/2. 
Wynosi ono 


D 


=) 6 


ът, 


вор УШЕШ 


i tem bardziej zbliża się do wartości 2 Е, im 
mniejsze jest tłumienie obwodu. 


Rys. 25. 


Rezonansowe ładowanie kondensatora przy pomocy napięcia stałego 
stosowane było w urządzeniach iskrowych Fessenden-Marconi. Używano 
tam napięcia stałego 12 000 У, osiągając przepięcie (1,8 = 1,9) Е. 

Znajomość zjawiska drgającego ładowania kondensatora przez na- 
pięcie stałe ułatwia zrozumienie zjawisk wzbudzania drgań niegasnących 
przy pomocy łuków świetlnych i generatorów lampowych. Tłumaczy ona 
również niektóre zjawiska przebicia kondensatorów w obwodach pomoc- 
niczych, które nie są budowane celowo jako obwody rezonansowe. 
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Gdy obwód rezonansowy jest aperjodyczny, przepięcia niema i na- 
pięcie na kondensatorze dąży asymptotycznie do wartości siły elektro- 
motorycznej źródła zasilającego (rys. 25). Skrajnym przypadkiem aper- 
jodyczności jest i tu obwód bezindukcyjny, który wyraża się równaniem 
różniczkowem 


А 1 н . 4 
iR + = 8, 
dającem rozwiązania 


i 
v=E1—€ x), 


i=—e RC. (56) 


6. Drgania w obwodach z opornością ujemną. 


O przewodniku mówimy, że posiada oporność ujemną, gdy zmia- 
nom prądu przepływającego przez ten przewodnik odpowiadają zmiany 
spadku napięcia na jego końcówkach w kierunku odwrotnym, wbrew 
prawu Ohma. A więc gdy np. natężenie prądu w obwodzie wzrasta, spa- 
dek napięcia na асаа takiego przewodnika maleje і naodwrót zmniej- 
szeniu natężenia odpowiada wzrost spadku napięcia wzdłuż przewodnika. 
Przykładem takiego przewodnika o oporności ujemnej jest łuk Volty, któ- 
rego charakterystykę 

v = (0 


mamy na rys. 26, krzywa l. Charakterystyka ta jest spadająca, podczas 
gdy charakterystyka oporu omowego jest rosnąca (prosta Il), albowiem 
spadek napięcia rośnie na nim proporcjo- 
nalnie do prądu i. Podczas gdy dla cha- 
rakterystyki II oporność wyraża się po- 
chodną 


) 
tg da == 8 


=R>0, 
di 


to natomiast dla krzywej I będziemy mieli 
w tem miejscu 


Rys. 27. 


Równanie powyższe jest definicją oporności ujemnej, Oporność ujem- 
na charakteryzuje nam jedynie, w jaki sposób zachowuje się dany prze- 
wodnik podczas zmian przepływającego przezeń prądu, pozatem jednak 
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posiada ona cechy oporności dodatniej, gdyż podobnie jak опа pochłania 
energję prądu w postaci ciepła Joule'a. Obwód z samą tylko opornością 
ujemną zachowuje przy prądzie stałym równowagę chwiejną. Gdy np. 
w danej chwili stan równowagi odpowiada punktowi.A, to najmniejsza 
zmiana prądu w kierunku dodatnim powoduje dalszy wzrost prądu aż do 
granicy, którą dopuszcza charakterystyka. Podobne zjawisko wystąpi 
w kierunku odwrotnym, gdy prąd zacznie maleć. Skutkiem zakłócenia 
w kierunku ujemnym READ: może spaść do zera, podczas gdy w dodatnim 
nigdy do nieskończoności nie dojdzie, gdyż spadająca część charaktery- 
styki oporności zawsze jest ograniczona od strony rosnących wartości 
prądu. Z podanych tu wyjaśnień wynika, że oporność ujemna według de- 
finicji równania (57) posiada znaczenie tylko dla zmian prądu, a więc prze- 
dewszystkiem dla prądu zmiennego. Jest to więc oporność o charakterze 
„dynamicznym. 7, tego rodzaju opornością spotkamy się w szeregu przyrzą- 
dów używanych w adib tsonga; jak np. lampy katodowe, detektory i t. p. 

Jeżeli oporność ujemną połączymy w szereg z dodatnią (rys. 27), co 
w rzeczywistości jest przypadkiem normalnym, otrzymamy charakterystykę 
wypadkową (krzywa III, rys. 26), której przebieg będzie częściowo ujem- 
ny (spadający), częściowo dodatni (rosnący), zależnie od tego, czy będzie 


IR|>|] czy też [814]. 


W szczególności, gdy zajdzie równość (К = |r|, oporność takiego obwo- 
„du będzie równa zeru. 


-R 


Rys. 28. Rys. 29. 


Jeżeli oporność ujemną włączymy w obwód drgań (rys. 28), to za- 
miast dodatniego współczynnika tłumienia 6 wprowadzić musimy do rów- 


nania (31 b) wartość — ô = — х. tak iż równanie to przyjmie postać 
а? “а 
2 — 28 = 15 ш„р.==0, (58) 
dt? dt 
której odpowiada rozwiązanie równania chrakterystycznego 
@==-|-6-Еүб®* — 02. 
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Dyskusja tego równania wskazuje, podobnie jak w przypadku opor- 
ności dodatniej, że dla 2? > о,? przebiegi w obwodzie będą aperjodyczne, 
podczas gdy dla 2° / œ, będziemy mieli przebiegi drgające, dla małych ò 
wyrażone równaniami: 


v = V, e?! cos w,ł 


= „у ^_ Et sinw; 
1.4 


Wynika z nich, że amplituda drgań zamiast maleć, wzrasta we- 
dług prawa logarytmicznego, dążąc do nieskończoności (rys. 29). Współ- 
czynnik 6 nie jest więc w tym ртурабки współczynnikiem tłumienia, 
lecz współczynnikiem wzniecania drgań, zaś wyrażenie 


(59) 


A 


nosi nazwę inkrementu logarytmicznego drgań. 


Rozwiązanie tego typu nie posiada oczywiście znaczenia fizycznego, 
gdyż żadne ze znanych urządzeń nie posiada charakterystyki ujemnej, 
sięgającej w nieskończoność. 

Chcąc uwzglédnić, że oporność ujemna sięga tylko do pewnej 
granicy і wraz z ampliludą drgań maleje. aby następnie przejść w opor- 
ność dodatnią, Baltazar van der Pol') wprowadził zależność R od 
amplitudy, dając równanie drgań w obwodzie z opornością ujemną w postaci?) 


ELEA есек ZAC, (60) 
dt? dt С. 
czyli 
dy — 26(1— 0?) гар: +o v= 0. (60a) 
dt? dt 


W rozwiązaniu tego równania można rozróżnić dwa przypadki 


krańcowe. 
26 , |D 
25 |А РА © Sj 2 
[07] | Руд T 


drgań jest bardzo mały, otrzymuje się przybliżone rozwiązanie w postaci 


I. Jeżeli © 1, a więc jeżeli inkrement 


2 


` 


- sin (w, -+ ф). 61 
V1 -He"280+0 (8r-]-%) (81) 


L= 


1) Patrz między innemi: B. у, d. Pol. Ueber »Relaxationsschwingungen". Jahrb 
d. drahtl. Tel. 28, str, 178, r. 1926 i 29, str. 114, r. 1927. 

*) Założenie jedności w wyrazie (4 —v*) jest dowolne. Oznacza ono, że dla do- 
wolnej wartości napięcia, przyjętej jako jednostka, amplituda drgań dąży do pewnej 
określonej granicy. 


61 


W funkcji tej o charakterze perjodycznym amplituda początkowo rośnie, 
decz ustala się RY na wartości granicznej 2!) (rys. 30). Jest to przy- 
panek samowzbudnych drgań niegasnących, wytwarzanych przy pomocy 
uku Volty (generator łukowy) lub też lampy trójelektrodowej (generator 
lampowy). Niezbędnym warunkiem narastania amplitudy drgań jest oczy- 
wiście stałe zasilanie obwodu drgającego świeżą energją, n. p. ze źródła 
prądu stałego, jak to się dzieje w generatorze łukowym (rys. 31). 

20) 


2. Jeżeli natomiast > 1, .a więc jeżeli inkrement obwodu jest 


or 
duży, mamy rozwiązanie pozornie aperjodyczne, lecz w rzeczywistości po- 
siadające zupełnie określony 


okres powtarzalności | 
T= ВС, (62) | | | 


gdzie R jest opornością omo- Rys. 30. 
wą obwodu. 


Przebieg zjawiska podany jest na rys. 32. Odbywa się on w spo- 
sób następujący: Początkowo, gdy 0? << 1, mamy aperjodyczne narastanie 
napięcia zgodnie z równaniem (58) dążące asymptotycznie do nieskończo- 
ności. Jednakże równocześnie ze wzrostem р maleje oporność ujemna, 

aby następnie zmienić znak na dodat- 
Di L ni. Wskutek tego krzywa przegina 
się, aż wreszcie w pewnym momen- 
cie następuje nagłe wyładowanie kon- 
densatora i naładowanie go, dzięki 
indukcyjności (choćby znikomo ma- 
łej) w kierunku odwrotnym. W ten 
sposób każdy półokres przebiegu 
składa się z dwu części: aperjodycz- 
nego ładowania kondensatora i aper- 
Rys. 31. jodycznego jego wyładowania, przy” 
ý czem przebiegi te powtarzają się do 
nieskończoności dzięki zasilaniu obwodu ze źródła ке stałego. Mamy 
więc jednak w obwodzie drgania, coprawda o charakterze znacznie róż- 
niącym się od sinusoidalnego i zawierającego bardzo silne harmoniczne, 
lecz ściśle okresowe i niegasnące. V. d. Pol nazwał te drgania relaksa- 
cyjnemi, ze względu na proporcjonalność ich okresu do stałej czasu ob- 
wodu z pojemnością, a więc do czasu wyładowania (relaksacji) obwodu. 
дурэр układem, w którym powstają drgania relaksacyjne, jest 
rurka wypełniona gazem rozrzedzonym (np. lampa neonowa), włączona 
w obwód zawierający obok siły elektromotorycznej stałej, oporność i po- 
jemność (rys. 33). Na drganiach relaksacyjnych opiera się również za- 
sada multiwibratora Abrahama i Blocha — generatora lampowego, poł 
dzięki zawartości w drganiach licznych częstotliwości harmonicznyc 
używany jest do wzorcowania falomierzy. 


1) W stosunku do dowolnie przyjętej jedności. 
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Pozatem drgania relaksacyjne są częstem zjawiskiem w układach 
lampowych zawierających pojemność i dużą oporność. Występują one 
tam jako t. zw. drgania pasożytnicze, a więc niepożądane, których usu- 


cz 
> 


Rys. 32. Rys. 38. 
(Według В. v. d. Рога). 


nięcie przedstawia poważne nieraz trudności („wycie” wzmacniaczy). Jedną 
z cech drgań relaksacyjnych jest to, że łatwo się synchronizują z pewną 
częstotliwością narzuconą, zwłaszcza gdy leży ona w pobliżu jednej 
z częstotliwości harmonicznych tych drgań. 


7. Metody wytwarzania prądów wielkiej częstotliwości. 


Metody wytwarzania prądów szybkozmiennych podzielić można na 
dwie grupy zasadnicze: 

A. Metody posługujące się obwodami drgań jako pośrednikami 
w przetwarzaniu dowolnej energji elektrycznej (np. prądu stałego) na 
energję prądu szybkozmiennego. We wszystkich urządzeniach podpa- 
dających pod tę kategorję częstotliwość prądów wytwarzanych jest za- 
leżna od częstotliwości drgań własnych układu. 

B. Metody wytwarzania prądów szybkozmiennych niezależnych od 
obwodu zewnętrznego. : 

A. Jeżeli czynnikiem decydującym о częstotliwości prądów wytwa- 
rzanych jest obwód drgań, to zajść mogą 3 możliwości: 

1. Kondensator obwodu drgań ładuje się w znacznych stosunkowo 
odstępach czasu, np. zapomocą prądu zmiennego małej częstotliwości, 
a energja w nim nagromadzona wyładowuję się pod postacią ciągów 
drgań gasnących (rys. 34a) (generatory iskrowe). 

Częstotliwość prądu zasilającego w tych układach nie pozostaje 
w żadnym związku z częstotliwością wytwarzaną. 

2. Kondensator obwodu drgań jest stale zasilany za pośrednictwem 
oporności ujemnej, tak iż amplituda drgań utrzymuje się stała (rys. 34b), 
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otrzymujemy więc drgania niegasnące (generatory łukowe, lampowe). 

Energję czerpiemy tu z reguły ze źródła prądu stałego. 

3. Obwód drgań jest zasilany w okresach będących całkowitą wie- 
lokrotnością okresu drgań własnych 
obwodu, dzięki czemu amplituda 
drgań, chociaż po każdem naładowa- 
niu obwodu maleje, narasta jednak 

„w regularnych odstępach do wartości 
pierwotnej (rys. 34c). Zjawisko to 
otrzymujemy, gdy częstotliwość ob- 

a wodu jest wyższą harmoniczną czę- 
stotliwości zasilającej (rezonansowe 
transformatory częstotliwości). Wo- 
bec tego, że drgania tego rodzaju 
1 nigdy zupełnie nie zanikają, zalicza- 
my je do drgań niegasnących. 


b B. Do kategorji generatorów 
prądów szybkozmiennych, niezależ- 
nych od stałych elektrycznych obwo- 
du zewnętrznego, należą przedewszy- 
stkiem maszyny wielkiej częstotliwo- 
ści, częstotliwość bowiem prądu przez 
nie dostarczanego jest jednocześnie 

с określona przez ich liczbę obrotów. 

Jeżeli obwody użytkowane tych urzą- 

dzeń nastrajają się do rezonansu, to 

jedynie dla lepszego wykorzystania maszyny (cos Ф = 1). 

Do grupy tej zaliczyć również można pewne typy transformatorów 
częstotliwości (Joly i Vallauri). 


Rys. 34. 


8. Wytwarzanie i moc drgań gasnących. 


Typowym sposobem wytwarzania drgań gasnących jest metoda 
iskiernikowa. Kondensator obwodu drgań (rys. 35). zawierającego w sze- 
reg włączoną przerwę iskrową J, załączony jest na zaciski transforma- 
tora, zasilanego prądem zmiennym lub przerywanym prądem stałym 
(induktor Ruhmkorffa). Przerwa iskrowa dobrana jest tak, aby jej prze- 
bicie nastąpiło z chwilą, gdy kondensator naładuje się do pewnego na- 
pięcia V,. Dzięki temu w okresie ładowania kondensatora obwód drgań 
jest przerwany, zwiera się on natomiast skutkiem zjonizowania przerwy 
iskrowej z chwilą, gdy kondensator osiągnął żądane napięcie, umożliwia- 
јас w ten sposób wyładowanie energji pod рар drgań gasnących. 
Gdy amplituda tych drgań spadnie poniżej pełnej wartości, iskiernik pod 
obsza chłodzenia dejonizuje się, tak iż w obwodzie drgań powstaje 
ponownie przerwa i kondensator jest gotów do przyjęcia następnego ła- 
dunku. Można przerwę iskrową dobrać np. w ten sposób, ażeby przeskok 
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iskry, a tem samem ciąg drgań gasnących, powstawał w chwili każdej 
amplitudy napięcia na zaciskach wtórnych transformatora. Otrzymamy 
w takim razie częstość ciągów drgań z równą podwójnej częstotliwości 
prądu zasilającego. (200 do 1000 okr/s). 

Należy tu zaznaczyć, że drgania gasnące, powstające w obwodzie 
z iskiernikiem, nie znikają według krzywej logarytmicznej, zgodnie 
z równaniem (34) i (35). Zanik następuje tu o wiele szybciej naskutek 
tego, że w miarę malenia amplitudy drgań iskiernik dejonizuje się 
i oporność jego rośnie. Wynikiem tego jest, że amplituda drgań spada. 
prawie, że według linji prostej (rys. 36). 


= | 


Rys. 35. Rys. 36. 


Znając liczbę n ciągów drgań, które powstają w obwodzie z iskier- 
nikiem w czasie jednej sekundy, obliczyć możemy moc wydzieloną w tym 
obwodzie, A mianowicie, jeżeli napięcie przebicia iskiernika wynosi Vy, 

' to energja nagromadzona za każdym razem wynosi 


zaś energja zużyta w obwodzie w ciągu jednej sekundy, a więc moc 


będzie wynosiła 
PRZ W, 2 2 ARA (63) 


Wyrażając moc w postaci /*R, możemy obliczyć wartość skuteczną 
prądu gasnącego ч 

Kde» n C | 

/ = OWE i (64) 


We wzorze tym wszystkie wielkości są wyrażone w jednostkach prak- 
tycznych, Wartość skuteczna prądu gasnącego posiada doniosłe zna- 
czenie praktyczne, jest to bowiem wielkość, którą wskazuje włączony 
w obwód amperomierz cieplny i od której zależy nagrzanie przewodni- 
ków obwodu drgającego. | 

\ 


Radjotechnika — 5 ; E 


EA rio 


r. 


елү, 


Średnią wartość prądu gasnącego zdefinjować możemy jako całko- 
wity ładunek doprowadzony do obwodu w ciągu 1 sekundy. Wobec 
tego, że jednorazowy ładunek kondensatora wynosi CV,, a w ciągu se- 
kundy wprowadzamy n ładunków, prąd średni będzie 


D =nCYV,. (65) 


Wartość średnia prądu gasnącego jest więc różna od zera, a to 
dzięki niesymetryczności półokresów względem osi odciętych. 

Oba wzory są oparte na założeniu, że czas drgań użytecznych jest 
mniejszy od czasu dzielącego dwa następujące po sobie naładowania 
kondensatora, czyli 


1 
т< — sek. 
п 


Do tych samych wyników, które obliczyliśmy sposobem elementar- 
nym, doszlibyśmy, rozwiązując całki: 


Jeża | аа, (64а) 
Р | idt. (65a) 


o 


Na zasadzie prądu skutecznego obliczyć można skuteczną siłę elek- 
tromotoryczną drgań gasnących — pojęcie, mające zastosowanie w teorji 
odbioru. Mamy bowiem równość 

E* 


2 = о —* 
NR R 


? nC 1 nCR ; 


9. Wzbudzanie drgań zapomocą brzęczyka. 


czyli 


Obok wzbudzania iskiernikowego istnieje drugi sposób wzniecania 
drgań iskrowych, wykorzystujący przepięcia, wywołane przez nagłą przer- 
wę w obwodzie zawierającym indukcyjność. Układ do tego celu stoso- 
мапу, t. zw. układ bodźczy Kichhorna (rys. 37), składa się z obwodu 
drgań, z którym sprzężony jest indukcyjnie obwód, zawierający ogniwo 
galwaniczne Ё i przerywacz elektromagnetyczny (brzęczyk) В. Powsta- 
jące przy przerywaniu obwodu baterji przepięcia indukują się na obwód 
drgań, ładując jego kondensator, który następnie wyładowywa się pod 
postacią drgań gasnących. Dzięki temu, że obwód drgań nie zawiera 
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ОРНОО" ТОРООР АЕРЫ SONY СОЙГОК ЖИККЕ АИТ 


И, 1 


iskiernika, drgania te są słabo tłumione i mają przebieg logarytmiczny. 
Zjawiska zachodzące w układzie z brzęczykiem ilustrują wykresy rys. 38-go. 

Moc drgań dostarczona przez obwód wzbudzany brzęczykiem, jest 
rzędu 0,05 wata. Przed wprowadzeniem do techniki pomiarowej gene- 


1 U 
ję — Zamkn. Rat otw. "= 
l 
i 
I 
| 
l 


Rys. 37. Rys. 38. 


ratorków lampowych bardzo małej mocy, układ brzęczykowy stanowił 
najdogodniejsze źródło prądów szybkozmiennych dla szeregu pomiarów 
radjotechnicznych. 


10. Przykład. 


Wzór (64) pozwala nam zaprojektować obwód drgań gasnących na 
określoną moc. Mamy np. zbudować obwód na 0,5 AW mocy, mając do 
rozporządzenia V, = 20000 woltów i л == 2000 iskier na sekundę; przy- 


puszczalna oporność obwodu wynosi 10 ©, częstotliwość /, = 5.10” okr/sek 
(à = 600 m). 


Prąd skuteczny 


Ze wzoru (64) obliczamy pojemność obwodu 


2 OWY 
CA 21.400.407 x ОБОДИ. 
nVo 2000.4.10 
Indukcyjność niezbędna dla nastrojenia obwodu 


1 


1 
L= зр С. 4a*.25.10".1250.1077 


= 0,8.107' Н. 
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Роу". 


Ар: 


Odpowiada temu dekrement logarytmiczny obwodu 
T PETA IREN 
D=zR на = оғ / 16010 _ & 0,125. 
0,8.107* 


Sprawdzimy, czy przy tem tłumieniu i przy danej częstości iskier 
drgania praktycznie zanikną, zanim pojawi się następny ciąg drgań. 
Odstęp między iskrami wynosi 


y= A == — м = 5.107* sek, 
n 2000 
zaś czas drgań użytecznych (wzór 46) 
ch A EA 4,6 


= z z 14.10 Z5.107', 
85 Df. 0125.510 ў 


Wreszcie możemy obliczyć pierwszą amplitudę prądu 


c 
Z. ТА Т œ 80 amperów 


i jego wartość średnią 
Jı = n C V, = 2000. 1250.107", 20000 = 0,05 ampera. 


Ostatnią wartość wskazałby przyrząd prądu stałego włączony 
w obwód drgań. 
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r 1) W bibljografji, załączonej do poszczególnych rozdziałów, podane są dziela 


i prace, szczególnie nadające się do pogłębienia przedmiotu, nie ma jednak ona na celu 
П 


wyliczenia wszystkich pracę ogłoszonych w danym zakresie, 
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ROZDZIAŁ Ш. 
OBWODY SPRZĘŻONE. 


Obwody sprzężone są układem bardzo często stosowanym w elek- 
trotechnice, dają bowiem możność transformowania siły elektromoto- 
rycznej źródła na wartość najlepiej odpowiadającą oporności odbiornika 
energji (transformatory techniczne). W radjotechnice pozatem sprzężone 
obwody rezonansowe pozwalają w znacznym stopniu zaostrzyć krzywą 
rezonansu układu, co posiada doniosłe znaczenie dla tłumienia prądów 
harmonicznych w urządzeniach nadawczych i zwiększenia selektywności 
urządzeń odbiorczych. 


1. Istota i rodzaje sprzężenia, 


Dwa obwody elektryczne są sprzężone, jeżeli prąd przepływający 
przez jeden z nich, wzbudza w drugim obwodzie siłę elektromotoryczną. 
W takim układzie dwu obwodów, pier- R ү A $ 
wolnym nazywamy obwód, w- którym КЖ: ЕР КДА 
działa niezależna siła elektromotoryczna 
(siła elektromotoryczna pierwotna), wtór- 
nym zaś obwód, w którym powstaje 
siła elektromotoryczna (siła elektromo- 
toryczna wtórna) pod działaniem prądu 
płynącego w obwodzie pierwotnym( prą- 
du pierwotnego). 

Siłę  elektromotoryczną wtórną 
określić można w sposób najogólniej- 
szy jako spadek napięcia, wytworzony Rys. 39. 
przez prąd pierwotny na pewnej opor- 
ności Ż,, dowolnego charakteru, wspólnej obu obwodom (rys. 39). 

Układ podany na rys. 39, rozważać można, przyjmując, że siła elek- 
tromotoryczna Ё, ma do pokonania oporność Ža, oraz w szereg z nią 
połączoną oporność zastępczą 


Ż ж23 Zm Z, 
УР SERY 
| Zm -|- дь 


Odpowiadający oporności 4, -|- 7, prad pierwotny NA rozgałęzia się 
zgodnie z prawami Kirchhoffa na prąd Jm i J,,płynące w poszczególnych ga- 
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łęziach oporności złożonej 2.. Metoda ta jest bardzo wygodna przy roz- 
wiązywaniu układów bardziej złożonych. 
Można jednakże przystąpić do zagadnienia w sposób nieco odmienny, 
dla zjawisk w obwodach sprzężonych bardziej poglądowy. 
Przyjmujemy, że obwód pierwotny zawiera oporność pozorną 
2 = ża -|- Zm U 
zaś obwód wtórny oporność pozorną 
20== Z, -= Z Ы 


W całym obwodzie pierwotnym płynie całkowity prąd pierwotny нет 


zaś we wtórnym prąd /,, tak iż w gałęzi wspólnej mamy sumę wekto- 
rową obu prądów 


Jw: Л,-Е Л. 


Prąd pierwotny, płynąc przez oporność wspólną #„, wytwarza na jej 
końcówkach spadek napięcia, działający jako siła elektromotorycznę 
wtórna 


p = Ji Ên- | (67) 


Pod jej działaniem wytwarza się w obwodzie wtórnym prąd 


h= = р  * (68) 
Zim -|- VAN Z 


Jednakże wskutek tego, że wchodząca w skład obwodu wtórnego 
oporność Źm znajduje się równocześnie w obwodzie pierwotnym, prąd 
wtórny będzie odqziaływał z powrotem na obwód pierwotny, albowiem 
wytworzony przez J, na oporności Z„ spadek napięcia wystąpi w ob- 
wodzie pierwotnym jako siła elektromotoryczna oddziaływania powrotnego, 
Ta siła elektromotoryczna wynosi 


23 
Ê, ==], n= й ara 
21 2 1 2, 
гу . . | . . . 
Podstawiając Z; = R, -/Х,, gdzie X, = 0L 4 — С? Í usuwając nie- 
^2 
wymierność mianownika, otrzymamy 
x u RZA 
Ha 34 ИНЕТ: (69) 
2 
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т А. 


Wobec tego prawo Ohma dla obwodu pierwotnego obciążonego ob- 
wodem wtórnym, wyrazi się równaniem 


Ё, + Ê, SEYĄ 7, , 
czyli 


ч 7А 2> A { 
л] z BUTA x |=fm + M); 
„э +2 


co po uporządkowaniu daje 


р я! 2 ү ża А To r ‚ 
Е, = Ј, |r, ЖГ А -R +) (Х, + ГА | Л Zr = J, (Rr) Ху). (70) 
/ -2 


Równanie (70) dowodzi, że układ sprzężony sprowadzić można do 
jednego obwodu zastępczego, w którym działa siła elektromotoryczna Ё, 
i płynie prąd Л. Wyrażenie w nawiasach będzie opornością równoważ- 
ną obwodu zastępczego. 

Oporność wspólna sprzężenia Ż„ może posiadać charakter dowolny; 
w ogólnej swej postaci wyrazi się ona równaniem 


20, == Ду -+j Xm = RA 4+7 (Lm Кэл a ; у (71) 
оС,„ 
stąd też 
о — (Rm ЛАА)" = R -H 2 JRmXm z » 


Dla skrajnych przypadków, gdy oporność ta będzie urojona (Rm = 0) 
otrzymamy: 


2 +2 
Róż Ró 1 25 RR KOR 2 Sa X,. (72a) 
2 29 


zaś dla oporności sprzężenia rzeczywistej (Xm == 0): 


Ry 
Z 


2 
RSR АН х= X, Б. (72b) 
2 


Podana tu metoda nadaje się do rozwiązywania dowolnych układów 
sprzężonych. 

Układ sprzężony rozwiązać możemy również metodą równań napięć 
w obwodach. Mamy tu w obwodzie pierwotnym 


Ё, = Г, "A -|- JA Z =f (ŻA 4- Жм) -|- iP Ż% , 
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a w obwodzie wtórnym 
0 — WBA -- JO Za — "A (2, -+ 25) БЕ Л Din . 


s . . 
Wyrugowanie z tych równań wartości J i rozwiązanie ich prowa= 
dzi do tego samego wyniku, co metody podane poprzednio. 


Rys. 40. 


Rodzaje sprzężenia. 
Oporność, której część jest wspólna obu obwodom, a więc która po- 
średniczy w sprzężeniu, nosi nazwę oporności charakterystycznej sprzęże- 
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nia. Zależnie od tego, czy oporność charakterystyczna jest rzeczywista, 
indukcyjna, czy pojemnościowa, rozróżniamy typy sprzężenia: 

1) oporowe czyli galwaniczne, 

2) indukcyjne Де magnetyczne, 

3) pojemnościowe czyli elektrostatyczne. 

Wreszcie zależnie od tego, czy między oboma obwodami istnieje 
połączenie przewodzące czy też nie, rozróżniamy: 

a) sprzężenie bezpośrednie, i 

b) sprzężenie pośrednie. 

Oczywiście obok typów wyliczonych istnieć mogą sprzężenia o opor- 
nościach charakterystycznych złożonych z dwu lub wszystkich trzech 
typów (sprzężenia mieszane). Do kategorji sprzężeń mieszanych należy 
między innemi sprzężenie przez lampę trójelektrodową. 

Na rys. 40 a, b, e, przedstawione są zasadnicze układy obwodów 
sprzężonych indukcyjnie pośrednio (transformator Tesli), indukcyjnie 
bezpośrednio (autotransformator OQudin'a), i pojemnościowo. Na rys. 40 d 
mamy typowy przykład sprzężenia mieszanego, pojemnościowo-indukcyj- 
nego, zaś na rys. 40f przykład sprzężenia przez lampę. 

Wzory (72a) i (72b) wykazują zasadniczą różnicę między sprzęże- 
niem oporowem, a sprzężeniami uskutecznionemi za pośrednictwem 
oporności urojonych, a więc indukcyjnem i pojemnościowem (względnie 
indukcyjno-pojemnościowem). A mianowicie przy sprzężeniu oporowem 
obciążenie obwodem wtórnym powoduje zmniejszenie oporności rzeczywi- 
stej, a wzrost urojonej, zaś przy sprzężeniu zapomocą oporności urojonej 
powoduje ono wzrost oporności rzeczywistej, a zmniejszenie urojonej, 


Współczynnik sprzężności. 


Miarą wzajemnego oddziaływania dwu obwodów sprzężonych jest 
ich współczynnik sprzężności %, Jest to stosunek wspólnej oporności cha- 
rakterystycznej obu obwodów do średniej geometrycznej z całkowitych 
oporności charakterystycznych sprzężenia obu obwodów 


СИКО GR (73) 


V 224.2 Za 


Zależnie od typu sprzężenia poszczególne wartości Z, mogą być 
rzeczywiste, urojone lub zespolone. I tak dla sprzężenia oporowego 
wejdą do wzoru tylko oporności omowe obu obwodów, dla indukcyjne- 
go tylko oporności indukcyjne. Współczynnik sprzężności nie może 
przekroczyć wartości 1. 


2. Ogólny przypadek obwodów sprzężonych transiormatorowo. 


Rozpatrzymy wpierw układ obwodów sprzężonych indukcyjnie po- 
średnio (transformatorowo), gdyż jest to układ najbardziej typowy i po- 
siadający wielostronne zastosowanie w radjotechnice, Jako przedmiot 
rozważań obierzemy obwody najogólniejsze, a więc zawierające oporność, 
indukcyjność i pojemność (rys. 41). Są one sprzężone dzięki temu, że 
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{ 


pole magnetyczne prądu pierwotnego przenika częściowo zwoje, stano- 
wiące indukcyjność obwodu wtórnego, a więc między uzwojeniami obu 
obwodów występuje indukcyjność wzajemna M. Dzięki temu w obwo- 
dzie wtórnym pojawia się siła elektromotoryczna indukcji 


Ê = — јәМ7,. (74) 


Współczynnik sprzężności, zgodnie z definicją równania (73), dla 
obwodów takich posiada postać 


w M M 


»=—=——— =—=— — 


И w(L.-FZje(li FL) у LL 


jeżeli wprowadzimy; Z, | L’ = Li, Le + L" = L. 


Dla matematycznege ujęcia przebiegów, zachodzących w układzie 
sprzężonym, przyjmujemy jako punkt wyjścia prąd pierwotny /,, by na- 


қ? 
00000 


b 


Rys. 41. 


stępnie wstecznie obliczyć nieznaną początkowo siłę elektromotoryczną 
pierwotną, niezbędną dla wytworzenia prądu Jis Posłużymy się do tego 
celu metodą oġólną, podaną w poprzednim paragrafie. 

Odpowiadająca prądowi pierwotnemu siła elektromotoryczna wtórna 


Ê, == —/вМ/Л', 
wywołuje w obwodzie wtórnym prąd 


j E, mjoMJ, 


Ją == 76) 
= 2, 7, (76) 


$ 
jeżeli przez Z, oznaczymy oporność pozorną obwodu wtórnego 


s 1 
АГ pjk В, у (°— МЕ wł 


оС, 
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=, (75) 


MPE ая оа а PWN LPR WEW EDA залоо ай + 
J ca Of wa ' АГ | F „А; 1 s 


л а 4б 


SPP. |. a чиш Б 


Z równania (76) obliczyć można stosunek prądu wtórnego do pier- 
wotnego, czyli przekładnię prądową układu sprzężonego 


J — jo) 
КАШ A i oent hari E (76a) 
J, 7, 
lub też w liczbach bezwzględnych 
Ją Л л 
ОЕР... УАУ]. ЕУ (76b) 


Ji Z, V RÈ + X: 


Prąd wtórny /,, płynąc w obwodzie wtórnym, oddziaływa przez in- 
dukcję wzajemną obu obwodów z powrotem na obwód pierwotny, indu- 
kując w nim siłę elektromotoryczną oddziaływania powrotnego 


2,,2 2,2 
ү > l 4 OWU AC Ф 
Е. == — /әМ, == — rd M 1 =— СА —- Jis 


> 


Ži RUNN 


Zgodnie z prawem Ohma otrzymamy więc 
1, + by, 54 21, 
A 


czyli po podstawieniu £,,, oraz po usunięciu niewymierności mianownika 


A , w M” Р я o M Е a 
Е = Ла Rar] (4 — za Xe) |: (77) 
Z: А ‹ 


Oporność równoważna sprowadzona do obwodu pierwotnego (rys. 


41b), zawiera więc składowe: 


w` M? 
R, "R, t В,, (77a) 
н A w М? 5 = 
X, ==: Ща тег ы z X3. (77b) 


Wyniki te zgadzają się w zupełności z wynikami równań ogólnych 
(72a, b). Stwierdzają one wyprowadzone tam wnioski, a mianowicie, że 
w obwodach sprzężonych zapomocą oporności urojonej, skutkiem dołą- 
czenia obwodu wtórnego oporność omowa obwodu pierwotnego pozornie 
rośnie, a oporność urojona pozornie maleje. 

Fizyczne znaczenie tego zjawiska dla sprzężenia indukcyjnego jest 
zrozumiałe. Po pierwsze bowiem energja zużyta w obwodzie wtórnym po- 
bierana jest z obwodu pierwotnego, i to zwiększenie zużycia energji czer- 
panej ze źródła przedstawić można pod postacią zwiększenia oporności 
rzeczywistej obwodu pierwotnego. Powtóre zaś prąd wtórny, zgodnie z pra- 
wem Lenza, wytwarza własny strumień magnetyczny, przeciwdziałający 
strumieniowi prądu pierwotnego. To przeciwdziałanie strumieniowi pier- 
wotnemu jest przytem regulatorem obciążenia źródła. Im większe jest zu- 
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życie mocy w obwodzie wtórnym, czyli im większy jest prąd wtórny, 
tem bardziej strumień magnetyczny wtórny osłabia strumień pierwotny, 
zmniejszając pozornie indukcyjność obwodu pierwotnego, dzięki czemu 
zwiększenie prądu pierwotnego może pokryć zwiększone zapotrzebowa- 
nie mocy (zasada działania transformatorów). 

Z równań (77a, b) widać również, że obwody sprzężone mogą dać 
bezindukcyjne obciążenie źródła, chociaż każdy oddzielnie nie jest na- 
strojony do rezonansu z siłą elektromotoryczną. Wystarczy jedynie speł- 
nić warunek 


LE: BAN 
czyli 
X, a o M” ч (78) 
а: Ее. | 
co wobec tego, że 
oM 2, 
ZEŃ 
sprowadza się do warunku 
X Ją к À 
L= czyli X; JĄ = X, Ją. (78a) 
X; JĄ с 4 


Jest to ogólny warunek kompensacji przesunięcia faz w obwodach 
sprzężonych. Nazywanie tego zjawiska rezonansem byłoby niezupełnie 
ścisłe, o ile choć jeden z obwodów nie zawiera pojemności. Oczywiście, 
gdy przynajmniej jeden z obwodów jest obwodem rezonansowym, wa- 
runek (78) jest warunkiem rezonansu dla układu sprzężonego. 

Równanie (78a) dowodzi, że kompensacji faz odpowiada równość 
mocy urojonych w obu obwodach. 


3. Zachowanie się obwodu wtórnego przy stałej częstotliwości. 


Równanie (77) możemy również odnieść do prądu wtórnego, co da 
nam możność zbadania zależności tego prądu od oporności obu obwodów 
i od ich sprzężenia. Wprowadzając wartość prądu wtórnego z równania 
(76), otrzymamy 


AR 


, =— 72 J UMI 
joM 


skąd wartość prądu wtórnego, jako funkcja siły elektromotorycznej pier- 
wotnej, wyrazi się w postaci 


Ją EL (79) 
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k 
F 
- 


Równanie to wskazuje, że prąd w obwodzie wtórnym, o ile założy- 
my stałą siłę elektromotoryczną pierwotną, zależny jest tak od współ- 
czynnika indukcji wzajemnej, czyli od sprzężności obu obwodów, jak też od 
oporności pozornej każdego z nich. Ażeby zbadać te zależności, sprowa- 
dzimy wpierw mianownik równania, który jest liczbą zespoloną, do po- 
staci rzeczywistej. A mianowicie, podstawiając (Ј. Bóthenod 1909) 


i Ż,Ź, = A + JB, 
otrzymujemy 
i Ją == z 1 == - = = (79a) 
V (wM --A) --B | А 87 2A pom’ 


21,2 
w M 


Na zasadzie tego równania zanalizujemy zależność prądu wtórnego 
najpierw od sprzężności obwodów, a następnie od charakteru ich obciążenia 


1. Zależność od sprzężności. 

Prąd wtórny osiągnie wartość największą, gdy mianownik strony 
prawej równania osiągnie minimum. Zakładając Z, i Z,, a więc A i B, 
stałe i różniczkując cząstkowo ze względu па о M wyrażenie pod pier- 
wiastkiem w postaci 

a 
А? +- В? L 
=— 


у 2А-{-, gdzie w` M = =, 


łatwo możemy stwierdzić, że minimum odpowiada wartości 


X” == А* -|- В?, 


czyli 
2 ,,2 4 q а 
oM = уд? 4 B. 
Nietrudno dowieść, że А? -+ В? = Zi 731), wobec czego warunek 


maximum prądu wtórnego przy zmiennej sprzężności, a niezmiennych 


1) Przeliczenie: 


2, Z=4A--|B=(R,+-j Х,) (В, +) Ау) = RR — M, X, Hj (RA, -- R, X), 
czyli 
A=R К, т ХХ, B= RA AR Х,. 

Pozatem mamy zależności: 

Z= ki -|- х; >»  Ry=Zycosę,, X= Zein p; 

2V 04-Х, А, = 2,совф, Х, = 2, sing 
z których otrzymujemy: 

А = Z, Z, (сов фу cos py — sin q, sin 94) = Z, 2, cos (Ф, + фу), 


В = Z, Z, (sin Ф, сов фу -+ cos ę, sin фз) = Z, Z sin (p, 4- Ф). 
Wynika stąd: 


4 ++B* = Zi Za lsin? (pi 94) + cos? (е ++ 92)] = ZĄ 25. 


77 


oł) Жз жа 


MAŁ, AGV MRP у; “ SEES . ре КАЕ 1 "WYR 
/ U 


} ` 5 t 


opornościach pozornych obu obwodów (niezmiennem nastrojeniu) wyraża 
się w postaci 


oM =V 2,23. `: (80) 


Jeżeli wartość tę podstawimy w równaniu (79a), uwzględniając, że 

A = Z, Z, cos (фу -|-9s) (patrz przypisek na str. 77), to otrzymamy ma- 
ksymalny prąd wtórny i 
Ja тах == "ma == , = = 4 (81) 
ү 22,2, ү 1 +соѕ (Ф +- 73) 


lub też po pewnem przekształceniu 1) 
lą 2 cos Ф, сов, 
Ja maz == r: AOSS wash ШД (81а) 
2V RiR, 
A więc przy niezmiennych stałych elektrycznych obu obwodów, prąd 
wtórny osiąga maximum przy pewnej, najkorzystniejszej sprzężności, Ma- 
NJ: 


W = const 
1 R, mmejsze 
2 R„-większe 


= = М 
Куз. 42. 


ximum to jest tem wyraźniejsze, im mniejsza jest oporność omowa wtór- 
nego obwodu (rys. 42, krzywe 1 i 2). 

Gdy warunek maximum prądu wtórnego jest spełmony, przekładnia 
prądowa sprzężenia (76a) przybiera postać 


AM Йу; ы у. Zi, (82) 
7 2 Ži 


2. Zależność J, od nastrojenia obwodu. 


Z równań (81) i (8La) wynika, że maksymalny prąd wtórny, osią- 
gnięty drogą doboru sprzężności, jest funkcją przesunięcia faz w obu 
obwodach. Można wykazać, że wyraz pod pierwiastkiem równania (81 a) 


mie może być większy od jedności, osiąga zaś jedność, gdy 


R, R, ‚ R, R, 
|) аа, 2,=- -, Ż,24= 
сов 9; сов Qa 


COS фу сов Ф. е 
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p чо ООЧУ ЕРЕ, P ze 


KPP" РЕ 


Пе ЗАН КАЛ КЕ ТУЛКУ АЕ ОА НТУУ РГО A 
“© wę £ a $ ` \ b ‹ { i 


A Pr" MFF A] (83) 
wówczas bowiem 


2cos*9 = 1 + cos 2. 
Odpowiada temu prąd wtórny 
Е, 
2V RR, 

A więc w obwodzie wtórnym osiąga się, przy stałem zachowywaniu 
najkorzystniejszej sprzężności, bezwzględne maximum natężenia prądu (ma- 
ximum maximorum), gdy przesunięcia faz w obu obwodach są sobie rów- 
ne co do wielkości i znaku. Wartość tego maksymalnego prądu jest nie- 


zależna od bezwzględnych wartości przesunięć faz w obu obwodach 
1 zależy jedynie od oporności omowych obu obwodów. 


(84) 


Jamax max = 


Jmer 
5 Jmas mas 


pee flt) const Á 
5 


229 20 7 -6-5-4-3-171-1 0 1 2 3 4 5 6 7 6 % © 
Rys. 43. 


Przesunięcie faz w obwodach wpływa jedynie na sprzężność, gdyż 
zgodnie z warunkiem (80) musi być każdorazowo spełniona zależność 
w M=y/Z,Z,, Wyraz ten będzie oczywiście najmniejszy, gdy będzie 

, =p = 0, czemu odpowiada w M = y RR. 

Różnica między optimum sprzężności przy dowolnie nastrojonych 
obwodach, a АА maximum prądu wtórnego wymaga wyraź- 
nego podkreślenia. Podczas gdy optimum sprzężności odpowiada wierz- 
chołkowi krzywej Ją = f (o M) przy pewnych Z, i Z,, to bezwzględne 
maximum prądu wtórnego jest wierzchołkiem krzywej Ja max = f (Q3) (rys. 
43) przy stałem Ф, lub odwrotnie. Jak wskazują krzywe rys. 43-g0 ma- 
ximum to jest tem wyraźniejsze, im bliżej rezonansu znajduje się obwód, 
którego stałych АУА на nie zmieniamy, 

laximum pradu wtórnego jest oczywiście równoznaczne z maximum 
mocy w obwodzie wtórnym. Wyniesie ono zgodnie z poprzedniemi wzorami 


2 Ei Е? 
Р, ах та =J ma max « fłą + —— = —, 85 
RU SACHA УЙЛ RA 0d BAR (85) 
79 
) 


Jest to czwarta część mocy, którą pobierałby obwód pierwolny, gdy- 
by był sam dla siebie nastrojony do rezonansu z siłą elektromotoryczną, 
a która wynosiłaby 


Ei 
e (Z Ў 5 ( 
Ру = R, (85a) 
Z warunkiem g, = Фф, = ф wiążą się zależności: 
Ес. В, э ИМ 
cos p= ==, czyli —- - =—, 
Z, А Zi- R; 
oraz 
tg Ф = AL , Czyli A c, 
R; R; КМ 


Wobec tego przekładnia prądowa obwodów dla maximum maximo- 
rum przybiera postać 


RZY LAN И AŻ И ОЙУ: 
FA kz ч Va są X, (38) 
Stąd, na zasadzie wzorów (77a), otrzymujemy obie składowe opor- 
ności pozornej: 
R, = R, +- А R, == ZR, 


2 


(86a) 


Р 
ы 
|| 


0. 


Wynikają z tego bardzo ważne wnioski dla maximum maximorum 
mocy wtórnej: 

a) Układ sprzężony przedstawia dla źródła prądu obciążenie bezin- 
dukcyjne, a więc prąd pierwotny jest w fazie siłą elektromotoryczną. 

b) To bezindukcyjne obciążenie źródła osiąga się przy dowolnych 
lecz równych sobie, przesunięciach faz w obu obwodach, wziętych od- 
dzielnie. 

c) Moc maksymalna osiągnięta w obwodzie wtórnym równa się mo- 
cy straconej w obwodzie pierwotnym, czyli układ pracuje ze sprawno- 
ścią 0,5, gdyż oporność, przeniesiona z obwodu wtórnego, równa się 
oporności obwodu pierwotnego (równanie 86a). 

Zjawisko maximum mocy w obwodach sprzężonych posiada cechy 
wspólne z rezonansem napięć obwodu prostego. I tak obok obciążenia bez- 
indukcyjnego (kompensacji przesunięcia faz) mamy tu maksymalne natęże- 
nie prądu (wtórnego), oraz maksymalną moc (wtórną). O ile obwód wtórny 
posiada pojemność, to równocześnie z maximum prądu wtórnego będziemy 
mieli i maximum przepięcia w obwodzie wtórnym. Wówczas mówić możemy 
w całem tego słowa znaczeniu o rezonansie układu sprzężonego. Współ- 


= 
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czynnik przepięcia rezonansowego, obliczyć możemy na zasadzie równania 
(84), a mianowicie: 


Vy ==» Ју max max == Е > l z 
oC, 2 % RR. С 
czyli 
APIC ЧЛЕН. (87) 


E,. 20QGy/R, R, 
W przypadku szczególnym, gdy obwód wtórny jest w rezonansie 


z siłą elektromotoryczną 1), a więc gdy jest о = , współczynnik prze- 


VC, l 


ją lą 


PARM ыы Ид: (87a) . 
ААМ С 


Jak widzimy, przypomina on kształtem współczynnik przepięcia ob- 
wodu rezonansowego, wyrażony wzorem (За). Można go uważać za prze- 
kladnię napięciową sprzężonego układu. Maksymalne przepięcie w obwo- 
dzie wtórnym wykorzystuje się w szeregu układów odbiorczych, stosu- 
jacych lampy katodowe. 


pięcia przybiera postać 


4. Sprawność sprzężenia obwodów. 


Sprawność sprzężenia określamy jako stosunek mocy wydzielonej 
w obwodzie wtórnym do mocy doprowadzonej przez źródło prądu 


Ja В, з R, 


n= $ == "ET (88) 
Ji R, --Ja R. R, ALA R, 
B 
Jeżeli podstawimy przekładnię prądową z równania (76b) 
À ДА : 
= РА a d oraz Z, = ы ‚ Sprawność wyrazi się równaniem 
Ją o ~ coso у 
1 == y = ARE (88а) 
E п 7% i R, R, 
R ш M” w` М^сов? o, 


Stąd sprzężność niezbędna dla osiągnięcia żądanej sprawności sprzę- 


oM = 2, V MEAE SS ү ААДА (89) 
R, 1—7. cosy, 1—1 


1) Obwód pierwotny oczywiście musi być też dostrojony do rezonansu z siłą elek- 
tromotoryczną. 


żenia 


Radjotechnika, == 6. 81 


Wzór (89) pozwala obliczyć współczynnik indukcji wzajemnej w hen- 
rach, gdy oporność obu obwodów podstawimy w omach. Z równania (89) 
wynika, że współczynnik indukcji wzajemnej M musi być tem większy, 
im większa jest żądana sprawność sprzężenia, im większe są oporności 
omowe obu obwodów, oraz im większe jest przesunięcie faz w obwodzie 
wtórnym. Może on być tem mniejszy, im większa jest częstotliwość za- 
silającej siły elektromotorycznej. 

Oczywiście przy obliczeniu M zachowany być musi warunek 


=== <l, (89a) 
przyczem maksymalna wartość х zależy od warunków konstrukcyjnych. 


Gdy oba obwody są zestrojone, o wyborze % rozstrzygają czynniki, które 
rozpatrzone będą w dalszym ciągu !). 


Rys. 44. 


Jeżeli równocześnie żądamy, ażeby układ stanowił obciążenie bez- 
indukcyjne, to spełnić musimy warunek (78), czyli 


Я w М = 235—1 
z czego ро porównaniu z (89) mamy 
tg Ф‹ = ESE (90) 


tg Ф 1-7 


Јак łatwo się przekonać, gdy Ф, = р, , sprawność osiągnięta wynosi 
0,5, co zresztą 45%. się z wynikami otrzymanymi w poprzednim para- 
grafie. 

Zależność 1 od stosunku przesunięcia faz w obu obwodach wyraża 


krzywa rys. 44. Podaje ona równocześnie funkcję —*— w zależności 


1) Zagadnienie tak zwanej „sprzężności krytycznej”, paragrafy 10, 11 i 12. 


od т, daje więc zarazem zależność M od у przy stałych о, R, i R;. 
Z krzywej tej wynika, że przy danem przesunięciu faz w obwodzie wtór- 
nym, przesunięcie faz w obwodzie pierwotnym musi być tego samego 
znaku i tem większe, im większą sprawność chcemy osiągnąć przy rów- 
noczesnem bezindukcyjnem obciążeniu źródła prądu. Istnieje wprawdzie 
możność ścisłego dostrojenia do rezonansu obu obwodów, praktycznie 
jednak zawsze będziemy mieli do czynienia z pewnem rozstrojeniem, 
którego zresztą, strojąc obwody, nie stwierdzimy. 

Streszczając dotychczasowe rozważania, stwierdzić możemy, że ma- 
ximum mocy w obwodzie wtórnym przy stałej sile elektromotorycznej 
pierwotnej otrzymujemy ze sprawnością 50%. Chcąc osiagnąć wyższą 
sprawność, musimy obwody sprząc silniej, ale równocześnie z tem zmniej- 
szamy moc otrzymaną w obwodzie wtórnym. Tę samą moc wtórną przy 
zwiększonej sprawności uzyskamy jedynie, gdy podwyższymy siłę elek- 
tromotoryczną. 

Jeżeli rozporządzamy źródłem paw którego straty dopuszczalne 
są ograniczone, a zwłaszcza jeżeli chcemy oszczędnie gospodarować po- 
bieraną energją, to— rzecz oczywista — będziemy dążyli do dużej spraw- 
ności, starając się przekroczyć wartość 0,5. W urządzeniach nadawczych 
mniejszej i średniej mocy sprawność osiągnięta jest rzędu 0,6 do 0,8, 
dochodząc w urządzeniach bardzo wielkiej mocy do 0,95 i więcej (np. 
stacja Rugby) 2). 

Zasadę maximum mocy zastosujemy jedynie tam, gdzie zależy nam 
wyłącznie na wydobyciu największej energji ze źródła o dostatecznym 
zapasie tej energji. Będziemy ją naprzykład stosowali w technice od- 
biorczej, gdzie jako źródło występuje energja nagromadzona w fali elek- 
tomagnetycznej. 


5. Stany krytycznego obciążenia obwodów sprzężonych. 


Moc pobierana przez obwód wtórny przy znacznej sprawności sprzę- 
żenia jest, jak zaznaczono, mniejsza od maximum mocy wtórnej. Wobec 
tego przy nieodpowiednim doborze sprzężności może zajść przypadek 
maximum mocy, a temsamem przeciążenia obwodu wtórnego; o ile obwód 
ten zawiera pojemność, wystąpi równocześnie maximum przepięcia. 

Dla źródła prądu i dla obwodu pierwotnego, o ile jest obwodem 
rezonansowym, największe obciążenie wystąpi z chwilą, gdy obwód wtór- 
пу będzie otwarty?) lub bardzo słabo sprzężony, a on sam będzie w re- 
zonansie z siłą elektromotoryczną. Będziemy mieli wówczas w obwodzie 
pierwotnym prąd rezonansowy (wzór 85a), który zgodnie z rozważaniami 
poprzednich paragrafów będzie znacznie większy, niż prąd pierwotny 
przy obciążeniu obwodem wtórnym. Równocześnie też wystąpi odpowia- 
ы, 

1) Hansford i Faulkner, |. c. na str. 16. 

A *) Przypadek taki może zajść na stacji nadawczej, gdy віс zerwie antena, stano- 
wiąca pojemność obwodu wtórnego. 
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dające mu przepięcie rezonansowe. Gdy obwód pierwotny posiada znacz- 
ne obciążenie urojone i gdy niema możności dostrojenia go do rezonan- 
su, obawa przeciążenia nie zachodzi. 

7, możnością przeciążenia obwodów sprzężonych i źródła prądu na- 
leży się liczyć przy projektowaniu i obsłudze ich. O ile, projektując nie 
obliczono przekrojów i wytrzymałości elektrycznej na największe możli- 
we obciążenie, należy dostrajać układ bardzo ostrożnie, o ile możności 
przy zredukowanem napięciu zasilającem, i dopiero po uzyskaniu żąda- 
nej sprawności podnieść napięcie do wartości normalnej. Przeciążenie 
obwodów podczas strojenia oczywiście nie nastąpi, gdy początkowo da- 
my sprzężność znacznie silniejszą od optymalnej, i dojdziemy do war- 
tości żądanej drogą osłabiania sprzężności. 


6. Wykres kołowy obwodów sprzężonych. 
Związki między poszczególnemi wielkościami w obwodach sprzężo- 


nych bardzo przejrzyście ujmuje wykres kołowy Bćthenod'a (rys. 45). 
Kreślimy wpierw dla obwodu pierwotnego trójkąt prostokątny oporności 


795 P 
= 1 przeciwprosto- 
WC, 
каші QA =Z,. Kąt g, jest więc kątem przesunięcia faz dla obwodu pier- 
w*M* . Р 
i na nim, 


o przyprostokątniach ОА = Д, i 00 = X, = oL, — 


wolnego. W przedłużeniu ОА kreślimy odcinek АВ = 


jako średnicy, wykreślamy koło K. Jeżeli teraz z A wykreślimy promień 
pod kątem Ф, i z punktu przecięcia M tego promienia z kołem К wy- 
kreślimy prostopadłą MA do AB, otrzymamy trójkąt AMA. 

Opierając się na zależnościach: 


Ry tgo X, in Ф 2 — COS 9 
йет ы у у Ж.А ЕР ӨО ИЧСЕ 5 СОВ Фат, 
X, Za Zi 


możemy udowodnić przy pomocy trójkąta ABM: 


АЙ = АВ cos 9a COS Ф, = 


ur 1 2 и `2 2 J 2 { 
w” M (") „юлы, 
RENZ Г реб. 


2 
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oraz 
2 2 r 2 2 
лы: WM X, R w М. „ 
MH = AB sin 94.008 p, = —— 2: —1——— ХХ. 
RZA ЛЕРД: 

A więc trójkąt AMM jest trójkątem oporności obwodu wtórnego, 
odniesionym do obwodu pierwotnego. Stąd z łatwością znajdziemy ob- 
ciążenie źródła przez układ sprzężony, a mianowicie: 

R; = R, | R' = 0A+- АН = РИ, 
X =X, —X' = 00 — HM = PQ. 
Stąd równoważna oporność pozorna 
Z= QM 
oraz kąt przesunięcia faz 
i pr==4 РМО. 

Na rys. 45 przyjęliśmy kąty Ф, i g,, leżące powyżej osi OB, jako 
dodatnie, a więc górne półkole odpowiada indukcyjnemu obciążeniu ob- 
wodu wtórnego, zaś dolne półkole obciążeniu pojemnościowemu. Zaś 
kąt p, będzie dodatni, gdy 00 = ОР, będzie natomiast ujemny, gdy 
ОО < OP, wykres daje więc możność szybkiego orjentowania się w wa- 
runkach obciążenia generatora. Równocześnie daje on obraz sprawności 
sprzężenia, gdyż, opierając się na zależności 

Gr BR 
RR, 
możemy znaleźć sprawność jako stosunek odcinków 
AH 
OH 


1.2 


Przy pomocy wykresu rys. 45 można badać zachowanie się obwodów 
sprzężonych przy różnych przesunięciach faz obu obwodów, zmieniając 
kąty p, іф. Można również rozpatrywać wpływ sprzężności, kreśląc koła 
о różnych promieniach, lecz pamiętając o zależności M = z y L, La, co zre- 
Sztą nie przedstawia trudności, gdy oba obwody zawierają pojemność. 
Na podanym przykładzie drogą zwiększenia sprzężności osiągnęliśmy 

ompensację faz i lepszą sprawność (koło К,). 

Wykres pozwala również z góry ustalić warunki dla żądanej spraw- 
ności przy równoczesnej kompensacji faz. Dobieramy wówczas odpowiedni 
stosunek ОА do OH,, mając dane kąty Ф, і Ф, kreślimy prostą QM, rów- 
noległą do OH, i z punktu M, prostą M,B,, prostopadłą do AM,. Tem- 
вашеш znajdujemy odcinek AB,, który przy znanem R, daje nam żąda- 
ną wartość o Л/,. 
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paz 


7. Przykład obliczenia obwodów sprzężonych. 


Mamy obliczyć obwody sprzężone indukcyjnie dla danych następu- 
jących: 
R; ==50, J4=104, (,=1000.107* Р, 
w= 10, n= 0,85, А, = 2,5 © (oporność obwodu wraz ze źródłem). 


Obciążenie źródła prądu winno być bezindukcyjne. Ponadto przyj- 
mujemy 


cos Qa = 0,8 (p; = 36° 50”, tg о, = 0,75). 
Obliczenie. 
Dla wartoścci 7 = 0,85 znajdujemy 


NEAGO, 


= = 5.06. 
1—17 0,15 
Stąd mamy 
Жу Же. -/2,5.5. 5,66 = 10,5 Q, 
0,8 
czyli 
10,5 


M =——= 105 .107'H. 
10 


Oczywiście, dla zapewnienia sobie możności dostrajania obwodów 
w szerszych granicach, przewidzimy maksymalny współczynnik indukcji 
> © А p К 6 
wzajemnej znacznie większy, np. Ла = 30.10 И. 
Ропайо тату 
tg Ф, = tg Ф. 5,06 = 4,25, о, = 76° 45, cos Ф = 0,23. 


. . DAD . . A 
Znajdujemy oporności urojone i pozorne obu obwodów 


X, =R, igo, =-+-1060, Z, =—"-— 1090, 
COS Ф; 
, , R, OR ( 
Xą = Ra tgp = 43,758, Z= = 6,25 Q. 
сове, 
Przekładnia prądowa 
б 
w M 10,5 — 1,68, 
Z, 6,25 
a więc prąd pierwotny 
ЕЛ 


— = 5,95 А (~ 6 4) 


17 1.68 
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Całkowita oporność omowa odniesiona do obwodu pierwotnego 
R, =25--5.(1 ‚68)* = 16,69. 

Całkowita oporność urojona odniesiona do obwodu pierwotnego 
X, = 10,6 — 3,75 (1,68)? = 0. 

Potrzebna siła elektromotoryczna pierwotna 
Е, == Ј, В, =,99 V .(-> 100 V). 


Moc pierwotna 
Р, = Е, J, = 99. 5,95 — 590 W. 


Sprawdzamy sprawność 


Р, = Ją Н, = 500 W, 


a więc 
500 
т, тл 2 == 0.85. 
590 
Prąd pierwotny możemy obliczyć i inną drogą, A mianowicie 
2 ) 
DOO 50094 
т 0,85 


Moc stracona w obwodzie pierwotnym 


Par = Ру — Р, = 90 W=JiR,. 


Stąd prąd pierwotny 
90 , 
J ч ү 2,5 == 6 A. 


co zgadza się z wynikiem PA 

Teraz znajdujemy indukcyjności i pojemności obu obwodów oraz 
występujące na nich napięcia. 

Oporność urojona obwodu wtórnego 


| 
L= і RERS E Y 3,7546 5 — = 10000, 
> оС, 10. 10 
stąd 
ы 
== Э, — 107° H 
С 10° 


Indukcyjność obwodu pierwotnego otrzymamy z zależności M = 
=x. yL, 1. Zakładając >» = 0,02, obliczymy 
M? 0.5) 1075 ; 
кы ш САО О ЖАШ ү 
КДАГ НО О" 
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„Ażeby otrzymać żądane przesunięcie faz w obwodzie pierwotnym, 
musimy włączyć weń pojemność, którą obliczymy z zależności 


o L; — na == 10,6 £, czyli = 276 — 10,6 = 265,4 9. 
> | 


1 жт, 
A więc 

б, az — — 3770.107 F. 

265,2. 10 
Obieramy pojemność 
| Сл =4000. 107" F, 
której odpowiada indukcyjność 
Гл = „(ов + 


w 


1 ЕА 
122 260 . 107 H. 
4.107 .10 
Skutkiem tego współczynnik sprzężności ulegnie nieznacznej zmianie. 
Napięcia skuteczne na kondensatorach w normalnych warunkach 
pracy 
J 


Va =——— 6. 250 == 1500 У, “ 
оС, 
J, 3 
Va = = 10. 10 == 10000 V. 
w C, 


Napięcia na indukcyjnościach będą cokolwiek wyższe, ze względu 
na nieznaczną przewagę oporności indukcyjnej nad pojemnościową, 

Warunki przeciążenia obwodu wtórnego znajdziemy na zasadzie rów- 
nania (84), 


v 


Jąmaxv max = 2-2 ш = = 14,2 А, 
2 ү5.2,5 
Им = 10000 ">. — 14200 V: 


A więc maximum mocy przeciąża obwód wtórn о ok. 40%. 
( Prąd w obwodzie pierwotnym nieprzestrojonym przy otwartym oł- 
wodzie wtórnym (prąd jałowy): 


jr Жы 20 


= 9,2 A, 
Z, 109 


i odpowiadające mu przepięcie 


Е V’ = 9,2 . 250 œ 2300 V, 
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Gdy natomiast obwód pierwotny nastrojony jest w biegu jałowym 
do rezonansu 


V- = 40.250 = 10000 V. 


Obwód pierwotny będzie więc zabezpieczony przed uszkodzeniem 
przy wadliwem strojeniu, gdy izolacja jego części konstrukcyjnych bę- 
dzie obliczona па 10000 woltów napięcia roboczego. 


8. Częstotliwości rezonansowe w dwu indukcyjnie sprzężonych 
obwodach rezonansowych. 


Dotychczas rozpatrywaliśmy układ sprzężony, zasilany siłą elektro- 
motoryczną o stałej częstotliwości, a zmienialiśmy jedynie sprzężność 
i oporności pozorne obwodów. Teraz zanalizujemy zjawiska zachodzące 
w dwu sprzężonych obwodach rezonansowych, gdy zmieniamy częstotli- 
wość siły elektromotorycznej. 


Rozróżnimy tu dwa zasadnicze przypadki: 


1. Oba obwody posiadają tę samą częstotliwość rezonansową czyli 
są zestrojone. Wyraża się to równością 


Ом = 0,2, 
czyli 
СЕС О: (91) 


2. Obwody posiadają różne częstotliwości rezonansowe czyli 
On EE Or- 


Zjawiska rezonansu jako funkcji częstotliwości w obwodach sprzę- 
żonych wikłają się przez to, że z chwilą zbliżenia obu obwodów roz- 
strajają się one wzajemnie, skutkiem czego częstotliwość rezonansu jest 
funkcją oporności urojonych obu obwodów. Stąd też, naogół biorąc, re- 
zonans układu sprzężonego wystąpi przy częstotliwościach nieco odmien- 
nych, niż częstotliwość rezonansowa obwodów nawet zestrojonych. Czę- 
stotliwości te otrzymamy jako pierwiastki ogólnego równania kompen- 
sacji faz (78), odniesionego do w jako zmiennej niezależnej. To równa- 
nie częstotliwości układu dwu sprzężonych obwodów rezonansowych po- 
siada postać 


oL, рр |е ш] = 
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W dalszych przekształceniach tego równania będziemy się posłu- 
giwali następującemi oznaczeniami 


Ф, = == + (а) O = = (b) 
VLC, VLC, 
Т; Е Та 
Х, = 219 с X: == 2, d 
у z (с) Р y 2 (4) 
© O 
—=y, (e) —— = 2, (0 
wr wr 
M w” M =y onk Lily = 
C 2 (g) 2 
VD: А == = x Xn Xr , (h) 
1 1 А > z 
X, = Xn ( RTS | (1) Xa = Xn (> = | (0) 
1 2 y 
ARVE IN 1 l 
вс, = — erd 0 k „из езй 15 1 
OERO © SOWY у С, (0 


1. Przypadek dwu obwodów zestrojonych. 


Gdy obwody są zestrojone, a więc gdy on = «a= о, (z= 1), rów- 
nanie częstotliwości sprowadza się do postaci 


2 23,2 
Xn g — 3 = ŚR 2 wr M ia" Xr g Go 3 |= 0 (92) 
КАИ RFX (у А | y 


y 
Jeden z pierwiastków tego równania da nam równość 
1 ў 
у— — = 0 czyli у, = 1, 
У 


(znak algebraiczny nie posiada tu znaczenia). 
Stąd jedną z częstotliwości rezonansowych jest 


o = WA == 0), (93) 


którą nazwiemy częstotliwością zestrojenia. 
Następne wartości znajdziemy z równania 


у’ о> M gł 


нд | Pac. | 
y 


Xa — 


czyli 


Ха (С + Х» |у ch | | —yżor M Xa =0. 
у 


А ° . э. . 
Wyciągamy przed nawias pierwszego członu MV, i podstawiamy 
wartości (g) i (0), przez co otrzymujemy po uporządkowaniu 


ини (2 ai 1=0. 
2 


Jest to równanie drugiego stopnia ze względu na у? i posiada 
aati 5 ' 
pierwiastki: | 


з ба вз 
Уз (1 — z) ' A 
94 
De k { СА , (e ` z) | | 
күз _5% | w б» j зз 
"а 2(1— *°) 9 


То równanie ogólne na częstotliwości sprzężenia posiada pewne 
postaci uproszczone: 


a) W przypadku, gdy 4 4 
5 


(ж, wartości równania (94) sprowadzają 


2 
się do postaci: 

i i w, 

MR e SER 

(95) 

| т ©» 

Yy = z 0 = . 

; i-z y i-+7 


Są to klasyczne wartości częstotliwości rezonansowych sprzężenia 
dwu obwodów, z których wtórny ma oporność omową równą zeru. Mo- 
żna je stosować w praktyce, gdy obwód wtórny ma małe tłumienie (du- 
ży współczynnik przepięcia), a obwody są stosunkowo silnie sprzężone. 


Dla większości przypadków spotykanych w radjotechnice wzór (95) 
daje dostateczne przybliżenie. 


b) Gdy x = | , pierwiastki y, i y, przybierają wartości: 
PAP ЛАБ ан (90) 
-~ yic : 
уз = 1. 
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ә 


1 PORZE АХАЗ 
c) Wreszcie, gdy 7 < szy үз — 6; p pierwiastki y, i y, są 
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urojone, tak iż mamy jedną tylko częstotliwość rezonansową 
©! == wr (97) 
2. Przypadek obwodów rozstrojonych. 


Gdy obwody są rozstrojone, mamy równanie częstotliwości 


2,3, M? z 
Ka (у «з A, а ту Т y mae - z. 0 Ir AMA >) Ash 0. 
У nz х „Ой. | LASY 
2 и 


Po analogicznych przekształceniach, jak w poprzedniem równaniu, 
otrzymamy 


[y= A | 10 $ |-и DRA |=" (98) 
ИРАН ШО у} z y 


Jest to najogólniejsze równanie częstotliwości dwu sprzężonych ob- 
wodów rezonansowych. Jest to równanie 3-go stopnia ze względu nay, 
które nie posiada prostego rozwiązania algebraicznego, tak iż najbardziej 

poglądowe jest rozwiązanie wykre- 


ślne. Zależnie od tego, czy 4 >--, 

ds 

1 , ly ; 

czyń =—, czy ї@2%<——, równanie 
0 5, 

to posiada przebieg krzywych 1, II 

lub III rys. 46, przedstawionych z po- 

czątkiem układu w punkcie 1. Na ові 

odciętych oznaczone są wartości 


O) ps . : 
z —*, па osi rzędnych odpowia- 
w, 
Rys. 46. jące im wartości y = —, tak iż dla 


wr 
krzywej, wykreślonej przy danych 
% i о,, odczytać możemy częstotliwości rezonansowe, odpowiadające każ- 


‚ W72 : е ‚ 
demu stosunkowi —*, co jest równoznaczne ze znalezieniem częstotli- 
(ШУЛ 


wości rezonansowych dla każdego rozstrojenia obwodu wtórnego wzglę- 


dem obwodu pierwotnego. Jak widać z rys. 46-go, dla » > s mamy 
94 
w pewnych granicach rozstrojenia ¿rzy częstotliwości rezonansowe. Punk- 
towi z = 1 odpowiadają pierwiastki (93) i (94) równania (92). 
Z pominięciem oporności omowej obwodu wtórnego, czyli dla 


2 [зт równanie (98) sprowadza się do postaci 
ch 2 у 
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Daje ono rozwiązania: 


1) х; czyli уг 5, 


z y 
= со odpowiada warunkowi 
w” = 0a, (99a) 
‚ oraz 

^з ydy raj =0, 
|. skąd mamy: 

JE и ан; ү (1-54) ++ ax 

4 ү 2 (1 -r 7.) 

4 NAD NE ` (99b) 
JĄ Aż MEN "WSR HBA 

A W (1— x) 

К lub po podstawieniu wartości za z: 

ZU Р = 

r ө TR ү ( za) Péang 

AN (e) чун РӨ УР o ЛАА л 

78 on) 2(1—«*) | 

ч (99с) 
(Ж? о, 2 ©; 

Е ey aA Га Уу; 
үл 6" PAZ 220 —— й E 
я | Or 2(1—x) 

Ж Gdy w powyższych równaniach podstawimy 2 = 1, czyli он = она, 


= otrzymamy wyniki zgodne z równaniami (95). Podobnie jak tamte wzory, 
= tak i wzory (99c) mogą być stosowane z dostatecznem przybliżeniem 
„w większości przypadków, interesujących radjotechnika. , 
MI W praktycznem zastosowaniu częściej spotykamy się z obwodami 
- rozstrojonymi niż z zestrojonymi, gdyż nastrojenie układu do rezonansu 
оргуу zestrojeniu obwodów jest jednym z nieskończenie wielu przypad- 
|. ków możliwych. Typowym układem znacznie rozstrojonym są tak zwane 
= „anteny aperjodyczne”, sprzężone z obwodem strojonym w układach 
= odbiorczych. Nazwa „aperjodycznej” jest tu niesłuszna,. gdyż anteny 
takie są obwodami rezonansowymi, lecz nie dającymi się dostroić do 


4% 1 . . . 
= rezonansu z częstotliwością odbieraną. 
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9, Krzywe rezonansu układu sprzężonego indukcyjnie. 


Krzywą rezonansu układu sprzężonego otrzymamy, zasilając go siłą 
elektromotoryczną о stałej amplitudzie, niezależną od cech elektrycznych 
tego układu. Można przytem postępować w sposób dwojaki: 

a) przy stałej częstotliwości zmieniać nastrojenie obwodów, 

b) nie zmieniając układu, zasilać go siłą elektromotoryczną o zmien- 
nej częstotliwości. 

Spey obu tych metodach zdejmowania krzywych rezonansu, może- 
my je odnieść albo: 


1. do obwodu pierwotnego, czy- 
li badać zależność 


Ją = f (o) сопа LUD Ji = / (2) o const 


albo też 


1-X mniejsze 
2-Х większe 


2. do obwodu wtórnego, bada- 
јас zależność 


ш Ją = f (w) z =const lub Ją = f(z) w= const 


Rys. 47. 


W pierwszym przypadku krzy- 

wa rezonansu scharakteryzuje nam 

zachowanie się układu sprzężonego wobec źródła prądu, w drugim zaś 

da nam obraz pochłaniania mocy przez obwód wtórny przy różnych na- 
strojeniach obwodu lub różnych częstotliwościach prądu zasilającego. 


W ten sposób otrzymane krzywe rezonansu posiadają przebieg zbli- 
żony do przebiegu krzywej rezonansu obwodu rezonansu napięć, dopóki 
sprzężność jest bardzo słaba. Przy sprzężności silniejszej natomiast po- 
jawiają się dwa wierzchołki rezonansu, odpowiadające obu skrajnym czę- 
stotliwościom rezenansowym, i to nawet wówczas, gdy oba obwody są 
zestrojone. Wierzchołki te występują tem wyraźniej, im silniejsza jest 
sprzężność (rys. 47). 

Odpowiednikiem krzywej rezonansu, wyprowadzonej w rozdziale 1. 
dla obwodu prostego, jest krzywa, wyrażająca stosunek kwadratu prądu 
pierwotnego do kwadratu prądu rezonansowego w obwodzie pierwotnym 


e Ж “1 к D o. + f p 
nieobciążonym, to znaczy —,. Obliczyć ją możemy w sposób następujący: 


p 


JĄ 
үм Ж „e Er 
R, Ж, 
skąd 
J PHR 
Ja Z 


1 


czyli 
2 
G = Wwa а a А aż 
б ol КАД Р 
(+ Z? n) +(x— у? x.) 
ўз 


49 


Jeżeli wprowadzimy tu wartości zastosowane w $ 8, wyrazić mo- 
żemy to równanie w postaci 


(a= 
JA Ў я р узо (2 кз | 1? 
| ул? суб, _ з cią „idę 1 


у 

A PREY EPEE на тавыг 
сш ые 

| 5 4 РТУ. 

( 


Przebieg tej krzywej dla różnych wartości х i z podany jest na 


rys. 48-ym a i b. 


100a) 


06 07 08 09 10 11 1.2 13 14 


Rys. 48 а, Rys. 48 b. 


W odniesieniu do prądu wtórnego krzywą rezonansu możemy otrzy- 
mać, odnosząc prąd wtórny z równania (79a) do maximum maximorum 
prądu wtórnego, równanie (84). Funkcja ta wyrazi się w postaci 


| Ja |= 4R, R, (101) 
Jimaz max Z, Z, |- 2 (В, R, ЕЕ X, X) -|- KOJ 


2 242. 
w M 
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Najprostszą postać równania krzywej rezonansu, odniesionej do 
prądu wtórnego, a zarazem pod wzgledem fizycznym najbardziej przej- 
rzystą, otrzymamy, zakładając zestrojenie obu obwodów (0, = ©, = %,) 
i bardzo słabą sprzężność. Tego typu obwody sprzężone posiadają do- 
niosłe znaczenie w technice odbiorczej, dając krzywe rezonansu o wiele 
ostrzejsze, niż jeden obwód rezonansowy. Równanie krzywej znajdziemy 
w sposób następujący: 

Prąd w obwodzie pierwotnym, jeżeli pominiemy oddziaływanie ob- 
wodu wtórnego, wynosi 


Siła elektromotoryczna wtórna 


1 
КУЧ ч BCAA DJ ЫА = 
nyi + 4 (7= | 
y 
Prąd wtórny 
жй ОН) R y o, М 


Ją 


Dla częstotliwości rezonansowej otrzymamy w tych samych wa- 
runkach 


i ko, M P a E oM 


R, R, R, 


++ 
жег ` 


7; 
R, 


skąd otrzymujemy bezpośrednio 


(3 |= М у? 
УҢ P 4 7 412 z Ар, 
р U у 


Wprowadzając rozstrojenie є == у — 1, analogicznie, јак w równaniu 
(7b), otrzymamy dla małych rozstrojeń (e < 0,05) 


(= 14 SANTE 4 cje”) 


Równania (102) i (102a) dowodzą, że ostrość rezonansu rośnie ze 
współczynnikami przepięcia obu obwodów; w pierwszym przybliżeniu mo- 


(102a) 
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udkó.. E dion” Sak Ta dh 


żna powiedzieć, że jest ona funkcją iloczynu tych współczynników. Jest 
to zrozumiałe, gdyż pomijając czynnik у? w liczniku, rzędne krzywej re- 
zonansu odniesionej do obwodu wtórnego są iloczynami rzędnych krzywych 
rezonansu obu obwodów 

(rys. 49). W tej okoliczno- цо (ży; Gz” 
ści leży duża doniosłość ob- PW; Si 

wodów strojonych bardzo 

słabo sprzężonych, dla te- oal 1: Obw. pierw. 9:5 
chniki odbiorczej i pomia- І. Obw. wtórny 6,10 
гомеј. Charakterystyczną Ш, Uklad sprzężony 
cechą krzywej rezonansu, 
odniesionej do obwodu 
wtórnego, jest jej asyme- 
trja A mianowicie wsku- 
tek proporcjonalności siły 
elektromotorycznej wtór- 
nej do częstotliwości prądu 
zasilającego, otrzymujemy 
dla częstotliwości więk- 
szych rzędne wyższe, niż 
dla mniejszych. Stąd *4rzy- 
wa rezonansu obwodów 
sprzężonych indukcyjnie 
spada bardzo stromo w 
kierunku częstotliwości mniejszych od rezonansowej, niż po stronie często- 
tliwości większych. Asymetrja ta nie posiada jednakże znaczenia w po- 
bliżu wierzchołka rezonansu (у = 1). Tę samą asymetrję wykazują rów- 
nież krzywe rezonansu obwodów silniej sprzężonych. 

Znaczenie krzywych rezonansu o dwu wierzchołkach. Obwody rezo- 
nansowe sprzężone stosunkowo silnie, a więc odznaczające się PA 
rezonansu o dwu wierzchołkach, rozpowszechniają się obecnie coraz bar- 
dziej jako t. zw. filtry widmowe, czyli obwody przepuszczające mniej 
więcej równomiernie pewne określone widmo częstotliwości (Plebański' 
Vreeland). Filtry takie posiadają doniosłe znaczenie dla równomiernego 
odbioru całego widma modulacyjnego stacji radjofonicznej bez widocz- 
nego osłabienia częstotliwości krańcowych. Szerokość przepuszczanego 
widma takiego układu odpowiada mniejwięcej różnicy obu częstotliwości 
rezonansowych (wzór 95). 

Ciekawe wykorzystanie krzywej rezonansu o dwu wierzchołkach 
znalazło Tow. Marconi'ego w zastosowaniu do stacji nadawczych. A mia- 
nowicie antena nadawcza sprzężona jest bardzo silnie z zamkniętym ob- 
wodem rezonansowym, tak iż oba wierzchołki rezonansu dla częstotliwości 


Rys. 49. 


(ÓW А в, 
—— 1 = n 
Vi=x үх 
równocześnie zapomocą dwu generatorów o różnych częstotliwościach. Rzecz 
oczywista, że antena musi być obliczona na obciążenie sumą prądów, do- 


1) Patrz „Przegląd Radjotechniczny”, a w szczególności roczniki 1931 i 1982. 
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starczanych przez oba generatory. Ze względu na pewne trudności, zwią- 
zane z eksploatacją, urządzenie to nie znalazło szerszego zastosowania 
i obecnie już nie ma go w użyciu. 


10. Sprzężność krytyczna, silna i słaba. 


7, poprzednich rozważań wynika, że jedną z częstotliwości rezonan- 
sowych sprzężenia jest częstotliwość rezonansowa obu obwodów zestro- 
jonych. W tych warunkach oczywiście z obwodu wtórnego na pierwotny 
przenosi się jedynie oporność omowa. Skoro jednakże zmieni się często- 
tliwość zasilająca tak w obwodzie pierwotnym, jak i we wtórnym, poja- 
wiają się oporności urojone tego samego znaku, Tenisamem w oporności 
przeniesionej do obwodu pierwotnego również pojawi się składowa uro- 
jona, przeciwdziałająca oporności urojonej tegoż obwodu. Zależnie od 
sprzężności орого, urojona przeniesiona do obwodu pierwotnego może 
być przy nieskończenie małem rozstrojeniu: 

a) mniejsza od oporności urojonej obwodu pierwotnego — znak 
oporności urojonej układu sprzężonego nie zmieni się; 

b) większa od oporności urojonej obwodu pierwotnego, oporność 
urojona układu zmienia znak; 

c) równa oporności urojonej obwodu pierwotnego — układ pozo- 
staje nadal bezindukcyjnym. 

Sprzężność, przy której przesunięcia faz dla nieskończenie małych 
zmian częstotliwości kompensują się, nazywamy sprzężnością krytyczną, 

Wyraża się ona równaniem !) 

2 2 
dX, = M 


2 
42 


4Х,-0. 

Jeżeli w niem podstawimy 
RZE: |) =x(i ewa 
dy dy у у? 


і gdy uwzględnimy, że dla у = 1 і 2 == 1 mamy 2, == R, oraz o, Л? = 
= у? Xm Хш, otrzymamy warunek sprzężności krytycznej 


й 
czyli 
% ==. (103) 
ra в, 


Zgodnie z tem będziemy rozróżniali: 


1. Sprzężność silną, gdy Z, 
в, 


1) Patrz m. i. W. Kummerer, Telefunken Ztg. Nr. 47, str. 63. 
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2. Sprzężność krytyczną, gdy ж = 
O, 


$ 


3. Sprzężność słabą, gdy% < E 
9 


ө 
4, Sprzężność bardzo słabą, gdy wpływ obwodu wtórnego na czę- 


МЕ "SA 1 Ził З 
stotliwość rezonansową układu można pominąć ( < - (2 Gz) 
Ją . 


20, 


Różnicę między sprzężnością silną i słabą wykazuje również 1. zw. 
równanie przekładni prądowych obwodów sprzężonych, wyrażające prze- 
kładnię prądową w rezonansie przy różnych częstotliwościach rezonanso- 
wych sprzężenia. Zgodnie z równaniem (78a) mamy dla kompensacji faz 


2.5 


` 
a 
ч 
+ 2 
~ 
% 
24 
+ 
= 
У 
— 
U |= 
— 


20) 
co po podstawieniu odpowiednich 
wielkości daje 


(i 3) i z 
KANU Wag ИДЫ Wa 


УЗ =>) pó RAW 
| А 


0 
(104) 
lub też 
os 
— i 
4 2 
Т 09 б ii a NA Я | а, 
Т 2-а u 1 ly 1 ИРК z” 
Rys. 50. у? 


Podstawiając w równaniu (104 a) odpowiadające sobie wartości y i z 
2 równania (98) lub też z wykresów rys. 46-go, otrzymujemy krzywe 
rys. 50-go. Wyrażają one, jaka przekładnia prądów przy danym stosunku 


rozstrojenia obu obwodów |=" odpowiada każdej z możliwych częstotli- 
w 


+. "2 ` . 
wości rezonansowych układu. Wielkości te są zarazem miarą sprawności 
układu oraz przepięcia rezonansowego w obwodzie wtórnym, jednakże 


; i ТА а ; 
2 zastrzeżeniem, że stosunek ~“ jest stały, czyli że obwody są dostrajane 


przy pomocy pojemności. Jeżeli ten warunek nie jest spełniony, należy 
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"ЛУКА. PY + w ZB SAO A AA 2: 2 ОР E TZ ҮЛҮ ҮҮ 
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uwzględnić odpowiednią poprawkę i przebieg krzywych będzie się różnił 
od podanego na rys. 50-tym. 


Z rysunku 50-go widzimy, że dla 7 = przebieg krzywych jest 
gą 


regularny z wyraźnem maximum przy z = 1, co odpowiada zestrojeniu 
obu obwodów. Skoro jednak sprzężność przekroczy wartość krytyczną, 
przebieg krzywej zmienia się zasadniczo — tworzy ona pętle dającą po 


trzy wartości przekładni prądowej dla każdej wartości rozstrojenia 
obwodów z, stosownie do trzech pierwiastków na częstotliwość rezo- 
nansową. 


11. Drgania w obwodach sprzężonych. Przeciąganie. " 
Różnica między sprzężnością słabą i silną występuje najwyraźniej 

gdy częstotliwość prądu zasilającego zależy od danych elektrycznych ukła- 
du, jak to ma miejsce w generatorach iskrowych lub wzbudzanych dzięki 
oporności ujemnej (generatory lampowe i łukowe). W urządzeniach takich 
przedewszystkiem ustalić się mogą przy silnej sprzężności i danem roz- 
strojeniu obwodów tylko dwie częstotliwości rezonansowe, drgania bo- 
wiem, odpowiadające częstotliwości trzeciej posiadają równowagę chwiejną 
i nie mogą się utrzymać (część kropkowana krzywej na rys. 46). Zja- 
wisko to jest najlepiej zrozumiałe na przykładzie dwu obwodów zestro- 
jonych. Przy częstotliwości w = о, obciążenie obu obwodów jest bezin- 
dukcyjne. Skoro jednak częstotliwość z jakiegokolwiek powodu zwiększy 


| О 
Ср Х,—----- 
GL L2 L3 е. E 
L 


С=С, 


000000 


r 


Rys. 51. 


się o nieskończenie małą wartość, obciążenie obu obwodów stanie się 
indukcyjnem, jednakże oporność urojona, przeniesiona z obwodu wtórnego 
na pierwotny ze znakiem przeciwnym, zgodnie z poprzednimi wywodami 
będzie przeważała nad opornością urojoną obwodu pierwotnego. Cały 
układ wobec tego stanie się pojemnościowym, co odpowiada jeszcze 
większej częstotliwości rezonansowej a więc dalszemu zakłóceniu rów- 
nowagi. Podobny przebieg będą miały zjawiska, gdy częstotliwość wy- 
»adkowo się zmniejszy. Wobec tego stan równowagi w takich warun- 
or nie może istnieć i drgania o tej częstotliwości jako drgania własne 
obwodu urzeczywistnić się nie dadzą, a w układzie бим powstać 
mogą drgania swobodne jedynie o częstotliwościach skrajnych. А 
Zachowanie się układu będzie zasadniczo różne. zależnie od tego, 
czy będzie on pobudzony do drgań gasnących, czy do drgań niegasnących. 
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W pierwszym przypadku, gdy obwód pierwotny pobudzany jest za 
pośrednictwem iskiernika, powstają w obwodach drgania gasnące o obu 
częstolliwościach rezonansowych układu, со można wykazać przy pomocy 
obwodu rezonansowego, bardzo słabo sprzężonego z układem drgającym. 
Krzywa rezonansu, zdjęta zapomocą takiego obwodu, wykazuje wyraźnie 
dwa wierzchołki, dowodzące, że w badanym układzie płyną dwa prądy 
o różnych częstotliwościach. Do wykonania tego rodzaju pomiaru może 
posłużyć układ rys. 51-ро, w którym obwód rezonansowy, zawierający 
ogniwo termoelektryczne 7 z galwanometrem G, sprzężony jest z ukła- 
dem badanym za pośrednictwem pętlicy La — La. 

Dzięki możności równoczesnego powstawania drgań własnych o dwu 
różnych częstotliwościach, dwa obwody sprzężone stanowią układ elek- 
tryczny о dwu stopniach swobody, w odróżnieniu od obwodu prostego, 
posiadającego tylko jeden stopień swobody. 

Odmiennie przebiegają zjawiska, gdy w obwodach wzbudzamy drga- 
nia niegasnące za pośrednictwem oporności ujemnej, włączonej w obwód 
pierwotny (rys. 52.) W układzie takim warunkiem ustalenia się drgań 
jest, aby moc prądu zmiennego 
doprowadzana do układu, równała 
się mocy zużytej, czyli zachowana 
być musi równość 


Ą(—R,) =J3R, (105) 


jeżeli przez (—R,) oznaczymy wy- 
padkową oporność ujemną obwodu 
pierwotnego. 


Rys. 52. 


I tu coprawda w pierwszej chwili włączenia siły elektromotorycznej 

powstaną drgania o obu częstotliwościach, jednakże silniej będzie na- 

! rastała amplituda drgań o tej częstotliwości, która ma do pokonania 
mniejsze tłumienie. Gdy tłumienia dla obu częstotliwości są równe, szyb- 
ciej ustalą się drgania o częstotliwości większej, gdyż — jak wynika 
z rozważań rozdziału Il-go — posiada ona krótszy czas stalania się. 
Drgania szybciej narastające pobierają ze źródła coraz więcej energji, 
wskutek czego drgania drugiej częstotliwości ulegają przytłumieniu, tak 
iż w końcu ustala się tylko jedna częstotliwość drgań. 

Zależność częstotliwości drgań wytwarzanych w takich warunkach 
dają nam krzywe częstotliwości na rys. 46. Gdy układ z opornością 
ujemną pobudzimy do drgań i będziemy przestrajali jeden z obwodów, 
naprzykład wtórny, zmieniając w ten sposób z, częstotliwość drgań ze 


e 


wzrostem z będzie początkowo również rosła, О ile х < 


z: to w pobliżu 
93 

wartości z= I następuje szybkie zmniejszenie się częstotliwości, a następnie 
ponowny łagodny wzrost, dążący asymptotycznie do wartości у = 1. Przy 
silnej sprzężności natomiast mamy coprawda początkowo wzrost często- 
tliwości, jednakże z chwilą dojścia do punktu zwrotnego częstotliwość na- 
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gle przeskakuje na dolną gałąź krzywej, poczem następuje powolny po- 
wrót do granicy у = 1 na dolnej gąłęzi krzywej. Gdy natomiast posu- 
wamy się od wielkich częstotliwości obwodu wtórnego do mniejszych 
(od dużych wartości z do małych), dochodzimy po dolnej gałęzi krzywej 
do jej punktu zwrotnego, poczem znowu następuje nagły ев do 
częstotliwości większej i ponowne zmniejszanie się częstotliwości wzdłuż 
górnej gałęzi krzywej. Те nagłe zmiany częstotliwości pod wpływem 
przestrajania jednego z obwodów (to samo doświadczenie moglibyśmy 
wykonać, przestrajając obwód pierwotny) nazywamy przeskokiem częstotli- 
wości generatora drgań. ‚ 

Z przeskokiem częstotliwości wiąże się zjawisko przeciągania („Zie- 
hen” H. Barkhausen'a), które wynika z przebiegu krzywej „przekładni 
prądowej” (rys. 50). Wyobraźmy sobie, że w układzie silnie sprzężonym 
pobudzanym do drgań niegasnących przestrajamy obwód wtórny zapo- 
mocą zmiennej pojemności, i przy stałem natężeniu prądu pierwotnego 
mierzymy prąd wtórny. Gdy w takich warunkach będziemy zwiększali 
częstotliwość obwodu wtórnego, a temsamem z, prąd wtórny będzie na- 
rastał według krzywej przekładni prądowych, dopóki nie dojdziemy do 
pea zwrotnego pętlicy (z odpowiadające stycznej do pętlicy, równo- 
egłej do osi rzędnych). W tem miejscu prąd wtórny zrywa się nagle, 
spadając następnie według drugiej gałęzi krzywej. Równocześnie z zer- 
waniem się prądu następuje i przeskok częstotliwości z wartości odpo- 
wiadającej jednej przekładni na wartość odpowiadającą nowej przekładni 
prądowej, tak iż punkty nieciągłości krzywej czestotliwości i krzywej 
przekładni prądowych pokrywają się. Przestrajanie obwodów w kierunku 
odwrotnym powoduje zerwanie prądu i przeskok częstotliwości w drugim 
punkcie zwrotnym pętlicy. 

Zjawisko przeciągania i przeskoku częstotliwości w generatorach 
lampowych i łukowych z obwodem pośrednim występuje często samo- 
rzutnie, gdy w czasie pracy wypadkowo zmienią się, choćby nieznacznie, 
własności elektryczne układu, co czyni pracę generatorów tego typu 
bardzo niepewną, Przeciągania oczywiście niema, gdy sprzężność obwo- 
dów generatora nie przekracza wartości krytycznej, w tych warunkach 
{ей trudno jest osiągnąć dostateczną sprawność, jak to wynika 
z następującego przeliczenia: 

Wobec bezindukcyjności obu obwodów 1) mamy 2, = Д, і Z, = R} 
tak iż równanie (89) przybiera postać 


w]? = 0,2 x? Г, L, = В, R, 
— 1 
czyli 
H —=ży? GT . orba =% Gy Sa. 
pam ШУ , 


1) Oczywiście pod warunkiem, że с, jest bardzo wielkie, wówczas bowiem укн jest 
bardzo małe i we wzorze (96) można je pominąć (patrz także $ 18). 
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ш „МЕН МА м... „А “л. и tady wodi рн a r zm “л T sia “ктуу; e JA, а арх 
. H т 


К лә Х е С ZĘ 
Jeżeli podstawimy dla sprzężności krytycznej Ж» = „, to najwięk- 
вз 
sza sprawność, jaką osiągnąć możemy bez przeciągania, wyraża się wzorem 


1 > 
Nmax = —— = r (106) 
1 2 
WSZY 
Jeżeli np. współczynnik przepięcia obwodu pierwotnego będzie 
czterokrotnie większy od współczynnika przepięcia obwodu wtórnego, 
co niełatwo jest urzeczywistnić, sprawność 
maksymalna wyniesie 0,8 (rys. 53). Równanie 
(106) możemy przekształcić, “wprowadzając, 
zgodnie z (3a) 


1 -o ®% 
wW, CR 


Wówczas otrzymamy wzór 


Tmax = "ry 2 (106a) 0 1 ? 3 4 5 
| а С, R, Rys. 53. 
CR, 


z PORE MA okazuje się, że w układzie samowzbudnym przy danych opor- 
nościach obu obwodów tem łatwiej osiągnąć dużą sprawność, im więk- 
sza jest pojemność obwodu wtórnego. 

Należy tu zwrócić uwagę na fakt, że projektując układ samowzbud- 
ny z obwodem pośrednim, raczej należy przewidzieć sprzężność słabszą 


od krytycznej. Rzut oka na wzór 


| С 
4_—<R 2 
9, З VE 


wskazuje, że w razie jakiejś zmiany w obwodzie wtórnym, przypuśćmy 
zmniejszenia się jego oporności, sprzężność samoczynnie stać się może dla 
danego układu większą od krytycznej. Przypadek taki może zajść, gdy 
w obwodzie antenowym stacji nadawczej polepszą się warunki uziemie- 
nia. Stwierdza to, jak wrażliwe i niepewne w działaniu są samowzbud- 
ne układy sprzężone. 


12. Zachowanie się obwodów zestrojonych w rezonansie. 


Z chwilą, gdy dwa obwody zestrojone pracują na jednej z częstotli- 


з de: w O A ; 
wości sprzężenia w” = —— — lub о = — т, to oczywiście każdy 
у1—* lz 
z nich jest rozstrojony W kj A częstotliwości rezonansowej, oba wsze- 


lako w tym samym kierunku. Oporności urojone, występujące w obu 
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obwodach, da nam następujące przeliczenie: Oporność urojona obwodu 
pierwotnego wynosi zgodnie z poprzedniem 


кернесе , Ва. ГЫ 
У 
Jeżeli tu podstawimy 


2 1 w 1 
= 5 czyli y' = FZ e: * Oraz w” == — у"! 


TY TR ТҮТҮКТҮ 


to otrzymamy dla częstotliwości większej oporność indukcyjną 


w 
w” = 


y КА ý 7, L 
X ay w X, = =- i zo 107 
(KRET: Vi | KOM 


zaś dla częstotliwości mniejszej oporność pojemnościową 
7 


A 7. Н 7 IE 
Х,=——-—— > © о еа ad 4 107 
) Vitar y 14-7 үг р. 


+ W podobny sposób otrzymamy dla obwodu wtórnego 


ZCS ADO ZST АДА WC ИДЕ 


Wobec tego, że obciążenie bezmocne źródła prądu w rezonansie 
jest skompensowane, interesuje nas RE przesunięcie faz w obwo- 
dzie wtórnym. Wynosi ono dla częstotliwości większej 


П 


PL: % 
tg ga = R ATZ: (109) 
zaś dla częstotliwości mniejszej 
ZR WAD Аб 
OST OCE ЛИ? (109 а) 


Prądy wtórne, odpowiadające obu częstotliwościom rezonansowym, 
są więc przesunięte w fazie względem wtórnej siły elektromotorycznej 
w kierunkach przeciwnych. Jeżeli założymy silną stosunkowo sprzężność 
i duży współczynnik przepięcia obwodu wtórnego (małe R, duże Ly), 
przyjąć możemy z pewnem przybliżeniem, że to przesunięcie faz wynosi 


т/2.1). Wobec tego, uwzględniając, że Ê, = — joM/J,, otrzymamy 
— joM I, 'M + А 
үну ыы 2 Л. Ж РАШ, (110) 

JX: Да; 1 b; К 
1) Na tej zasadzie dopuszczalne jest uproszczenie, założone dla wyprowadzenia 1 
równania częstotliwości w $ 8. JĄ 
| 
104 Р 
Ч 
i | 
i 
ч 


сү 


lny то ТАК АРЫМА АШ ы е АМ С ЕБ Ил. 5 ЫА AO н GE б дї # Тйл. Е 50 уда > 
] С "Ч i а, у А? AJ ү Жз, d 290 
, « A r Г , 


/ gii К i 


oraz 
Aan — ] D” 7) ” Л A ТК A 
и А ły (110a) 
TRY. Хз Хх» Г. , 


Z tego wynika, że przy częstotliwości rezonansowej większej, prąd 
wtórny przesunięty jest prawie о 180? względem prądu pierwotnego, zaś 
przy częstotliwości mniejszej prądy są prawie zgodne w fazie. 

Jak łatwo się przekonać, dla sprzężności bardzo słabej wtórny prąd 
rezonansowy opóźniony będzie o 7/2 względem prądu pierwotnego. 


W. iSprawność dwu obwodów zestrojonych, w uwzględnieniu równań 
(89) 1 (108), oraz po odpowiedniem przekształceniu wyraża się wzorem 


1 
пе" - . 
| 7-3 
ҮК z oa- (1—7) 
12 Gy Ją 
(111) 
Dla wartości granicznej 
„== 1. otrzymujemy stąd 
1 А 
001 002 0105 01 02 05 To Nim = — , (111а) 
б% 
Rys. 54. я 1- — 
G; 


najwyższą wartość sprawności, którą przy danym stosunku үшын 
ników przepięcia obu obwodów moglibyśmy osiągnąć, a której jednakże 
praktycznie urzeczywistnić nie możemy. Wartość ta pokrywa się zresz- 
tą ze sprawnością przy sprzężności krytycznej i w rezonansie obwodu 
wtórnego. Jak wskazują krzywe rys. 54, sprawność ze wzrostem % do- 
chodzi asymptotycznie do wartości granicznej, zbliżając się do niej sto- 
sunkowo szybko. 

r ў М ЫК AŻ Ку, МУ 
Tensam wynik otrzymamy, podstawiając ж == — i zakładając С 

ә ° 


co zresztą pokrywa się ze wzorem (106) i uczynionem tem zastrzeżeniem. 


Jak wynika z tych wzorów, sprawność obwodów zestrojonych sil- 
nie sprzężonych również zależna jest od stosunku współczynników prze- 
pięć, jak w poy padku sprzężności krytycznej. Jeżeli natomiast nie bę- 
dziemy zwracali uwagi na zestrojenie obwodów, jak to zresztą mamy 
w praktyce, osiągnąć możemy dowolną sprawność przy obciążeniu bez- 
indukcyjnem źródła (patrz równania 89 i 90). 


Obecność oporności urojonej w obwodzie wtórnym dwu obwodów 
zestrojonych bywa częstem źródłem błędów w niektórych pomiarach ra- 
diotechnicznych, w których zakłada się, że w obwodzie wtórnym mamy 
tylko oporność omową. 
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15. Przykład dla sprzężenia obwodów zestrojonych. 


Mamy 2 obwody rezonansowe dostrojone do częstotliwości o = 10°. 
Obwody posiadają dane następujące (patrz przykład $ 7): 
R, = 2,59, А, = 5 Q, (, = 1000.10” F = 107° Е. 


Obliczyć: 
1) Sprawność graniczną zestrojenia dla danych według $ 7. 
2) Częstotliwości rezonansowe przy sprzężności ж = 0,1 i odpowia- 
dające tym częstotliwościom oporności urojone obwodu wtórnego. 
3) Sprawność osiągalną przy tej sprzężności. 
4) Dobranie warunków dla sprawności 0,7 przy sprzężności kry- 
tycznej. 
1) Znajdujemy indukcyjności i pojemności obu obwodów: 
Mamy 
І.С, = 1С, = 107” 
Ponadto założyliśmy С, = 107° F. Stąd mamy 
107% Ф 
а * H=1 mH. 


Stąd spółczynnik przepięcia obwodu wtórnego 


1 107% 
TEES RTE 000) 
AE ү 107* 


Gdybyśmy przyjęli, jak w poprzednim przykładzie, 


С, = 4000.10” F = 4.107 F, 
otrzymalibyśmy 


a stąd 


no. 473 R 
2.5 4.107” 5 


Stąd graniczna wartość sprawności, jaką moglibyśmy osiągnąć przy 
zestrojeniu obwodów (wzór 111a), wynosiłaby 


Тим = — . ? Е = аен Ер = 0,33, 
wobec 0,85 osiągniętych w $ 7 przy rozstrojeniu obwodów. 


2) Zakładając ж = 0,1, to wobec tego że 0,1 >) =, otrzymamy, 


zgodnie z równaniami (94), 
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10° 10 


= 1,054.10*, 


о = === 
v09 0,9486 
6 6 
ar 50 100.958 10*. 


VAA 1,044 

Odpowiadające tym częstotliwościom przesunięcia faz w obwodzie 
wtórnym otrzymamy z równań (109) i (109a) 
0,1 


% 
tę o= me 2 200. = 24,08, 
8 Pa Ga m ы. 0,9487 
tg =o WEZ == — 200.0,0958 = — 19,16. 


"SKR Wobec tego większej częstotliwości sprzężenia odpowiada obciąże- 
nie indukcyjne w obwodzie wtórnym 


Xa = 5.21,08 = 105,4 Q, 
zaś mniejszej częstotliwości sprzężenia obciążenie pojemnościowe 
Ха = — 5.19,16 = — 95,8 Q. 
viste, że w tych warunkach w obliczeniu częstotli- 


Jest więc ony 
wości rezonansowych można pominąć R, wobec X,. 


3) Sprawność, którą osiągniemy w tych warunkach, obliczyć może- 
my albo z równania (88a), albo z równania (111). 


Dla równania (88a) musimy obliczyć 
М = хү, 1,=01.у1.0,25 .107* = 0,05.107* Н, 


oraz dla w’; 
Zą = 5° -+ 105,4 = M134, Z = 105,5 Q, 


zaś dla w: i 
Za = 5 + 95,8° = 9200, Z” = 96 9. 
Stąd sprawność dla о”: 
ŻE i 1 : 
Дд, а ак үл S 0,33, 
(RH 1488 R 
R, ш? M, э daj 107,25. 1077 
zaś dla w”: 
1 8 
т" = 28190 3200 SAO 
5 1..407,25.107% 


1 
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Wynik dla obu częstotliwości sprzężenia jest ten sam, co zgadza 
się z równaniem (111), według którego + jest funkcją wyłącznie x. Rów- 
nanie (111) daje ten sam wynik 

| 4: 
т) — OZ ZŁ T] оаа д: 4540) — Z 0,33. 
+ 10.4.10" -4-0,9 
107*.2.10' 

Przeliczenia te stwierdzają, że dla tak znacznych wartości współ- 
czynników przepięcia, sprzężność 0,1 daje już sprawność, praktycznie 
pokrywającą się ze sprawnością graniczną. 

4) Chcąc osiągnąć sprawność 0,7 w układzie samowzbudnym, a więc 
przy współczynniku sprzężności nie większym od krytycznego, musieli- 
byśmy spełnić warunek (106a), czyli 


= KEIR 
IE АО РА 
С.А, 
со w naszym przykładzie dałoby stosunek pojemności w obu obwodach 
A NEE is WA Zyga z ZA 


OO R 


Należałoby więc zwiększyć pojemność obwodu wtórnego, lub też 
w odpowiednim stosunku zwiększyć pojemność wtórną, a zmniejszyć pier- 
wotną. Wobec tego, że pojemność wtórną stanowi tu pojemność anteny, 
zwiększenie jej ponad pewną granicę niezawsze jest technicznie możliwe. 
Z drugiej zaś strony zmniejszenie pojemności pierwotnej zwiększa prze- 
pięcie w obwodzie pierwotnym, co pociąga za sobą zastosowanie skutecz- 
niejszej, a więc droższej izolacji. Stąd też osiągnięcie znacznej sprawności 
w układach samowzbudnych związane jest z poważnemi trudnościami, 

Zaznaczyć należy, że równocześnie ze zmianą stosunku Z do С zmie- 
ni się i stosunek oporności w obu obwodach, raczej na naszą niekorzyść. 


14. Układy, w których jeden z obwodów nie zawiera pojemności. 


I. W urządzeniach radjotechnicznych często spotykamy się z ukła- 
dami rezonansowymi, w których tylko jeden z obwodów jest strojony. 
Jeżeli obwód wtórny jest strojony (rys. 55), obie oporności składowe od- 
niesione do obwodu pierwotnego wyrażą się wzorami 


о? М? А 
Вг = R, -+ 7 , Bas 
R; +- (ol. зам ) 
2 оС, 
(112) 
А ш? М? 1 
í Xi = ol, ‚мум = e єт. s, ? (oL, «+ 2) . 


2 | 
R -|- (oL, 13 рн а 
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+ ОИСЭЛҮ КИРИРГЕ WYWIEZIENI ICY PAW.” Pe Z O ZY PL = чту иу 


РРР огұчид 


РЕР 577 


Rezonans układu otrzymamy dla X, = 0. Równanie na częstotliwość 
rezonansową przyjmuje bardzo prostą postać, gdy R, możemy pominąć 


wobec а, zyc ‚ со będzie zawsze możliwe, gdy obwód wtórny posia- 


2 SĘ 
da duży współczynnik przepięcia i jest stosunkowo silnie sprzężony 


z obwodem pierwotnym.. Wówczas mamy 


2 2 2 
w M Ą w M 
oL, — ——— zz 0, Czyli L —————= 0. 
oL А oL ; 
Ý ? оС, * wC 
34 M Dzieląc licznik i mianownik dru- 
б. М giego wyrazu lewej strony równania 
y СЗ С, przez w i przedstawiając ЛМ? =% L} La, 
"RR > otrzymamy częstotliwość rezonanso- 
24 СЭ 
A , = ok La 1 PKW OS 09 a! 
e © Иһб(1—)  үй—з1` 
5: Вуз. 55, (113) 


Częstotliwość rezonansowa układu jest więc większa od częstotliwości 


‚ rezonansowej obwodu wtórnego. 


Ж, Dla tego samego założenia (оа) znajdziemy równoważ- 
199 WCa 
А ; En 1 
М. ną oporność omową obwodu pierwotnego, podstawiając у» = VAE" 
24 —% 
a o?z? L, L, L, R 
By. BiSE с е Ra = R, + a y ; (414) 
Я zn) т 
4 у» 
ча Opisany układ jest typowy dla nadajników z alternatorami wielkiej 
„0 częstotliwości. Spotyka go się również często w urządzeniach wzmacnia- 
| jących wielkiej częstotliwości, Tam oczywiście układ obliczony jest nie 
$j na dużą sprawność, lecz na maximum przepięcia, co jest równoznaczne 
Br. z maximum mocy w obwodzie wtórnym. Warunek ten będzie spełnio- 
> пу. gdy oM =y Z, Za oraz фу = ga, CO się równa warunkowi 
е 2 1 2 
j Сүн id RY 
Қ: Z 
OAM O ile jest oL, > Ra czyli gdy oporność indukcyjna jest znacznie 
55 większa od oporności wewnętrznej lampy, można zastosować przybliże- 
i nia (113) i (114) (ze względu na warunek е, = Ф,). Wówczas będzie 
R А Т.и: 
= m czyli х = MARY 115 
z” А | Ry L, ` SA 


109 
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“ Та 
Ta) І 


ЧАРТ, At а е ао 
з. "ЖЫ фы Ь "m Ul {АЁ EPE 


ы +" AC) 


W przeciwnym razie (oł, С K,) 1) mamy przybliżenie w œ o a, a wówczas 
оз, M? a 
R= R Ry, czyli wa M = VR, Ry, (116) 
2 = 


УЕН В, RRi С; х 
W M ГЕ Т, = i . (11б а) 


albo leż 


„П. Jeżeli obwód pierwotny jest strojony (туз. 56), określają go rów- 
nania: 


SERENO 
Н» | w” Li 


Ф, 
< 
© | у? Л/? 
© А, = (or, | Ss 2,3 wą, 
© wl A ba -- wW 1% 
í L> i 
© (117) 
3 
Rozważając ten układ, rozróżnić 
Rys. 56. należy dwa przypadki skrajne: 


1. Oporność omowa obwodu wtórnego jest znacznie większa od 
jego oporności indukcyjnej (wL, R,). Przypadek ten praktycznie jest 
urzeczywistniony w tak zwanych obwodach detekcyjnych, zawierających 
detektor stykowy lab lampowy i używanych do celów odbiorczych i mier- 
niczych (rys. 57 b). 


Pa 
Е 
= 
LO 
М 
о 
№ 
© 


сз 
> 
= 


0900000 
e 


ші << R; 
a b 
Rys. 57. 

2. Oporność omową obwodu wtórnego można pominąć wobec jego ' 
oporności indukcyjnej. Warunek ten spełniają przeważnie obwody de- 
пе, zawierające ogniwo termoelektryczne o oporności rzędu kilku 
do kilkunastu omów (rys. 57a). 


1) Warunek ten zawsze będzie spełniony w układach z lampą ekranowaną. 
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Obwody tego typu stosuje się przeważnie ze sprzężnością dającą 
maximum mocy lub też znacznie słabszą (przy takich pomiarach, gdzie 
uniknąć chcemy zmiany warunków w obwodzie mierzonym). 

W pierwszym przypadku (wL, С R.) warunek maximum mocy bę- 
dzie spełniony, gdy 


R, = —— Ry czyli M =V R, R, (118) 


zaś częstotliwość rezonansowa układu będzie praktycznie częstotliwością 
rezonansową obwodu pierwotnego. 
W drugim przypadku warunkowi maximum mocy odpowiada 


"R, (119) 


zaś częstotliwość rezonansowa układu wynosi 
, 1 01 t 
ШИЕ = - (120) 


СУС (1—9). у 


Jak wynika z równania (119), w układzie o małej oporności waru- 
nek maximum mocy w szerokich granicach jest niezależny od częstotli- 
wości (0 ile tylko wL, У) №), co posiada doniosłe znaczenie dla techniki 
miermeczej, 

Tego rodzaju sprzężenia niestrojone pozwalają bowiem włączać 
w obwód rezonansowy przyrządy miernicze o dużej stosunkowo oporno- 
ści, nie pogarszając zbytnio ostrości rezonansu obwodu i to dla szero- 
kich zakresów częstotliwości. Spotykamy je również jako transforma- 
tory miernicze dla amperomierzy w urządzeniach nadawczych. 

Ściśle biorąc, w radjotechnice nie spotykamy obwodów bezpojemno- 
ściowych, każda bowiem zwojnica posiada pojemność własną, którą uwa- 
żać możemy za przyłączoną do niej równolegle. Jednakże, o ile często- 
tliwość rezonansowa takiego układu leży znacznie wyżej od jego czę- 
stotliwości roboczych, uważać możemy przybliżenie, EŃ powyżej, 
za dostatecznie dokładne. 


15. Obwody sprzężone bezpośrednio. 


Wszystkie zależności, wyprowadzone dla układu sprzężonego po- 
średnio odnoszą się również da układu (rys. 40b), w którym sprzężenie 
indukcyjne dochodzi do skutku za pośrednictwem indukcyjności Lm, 
wspólnej obu obwodom. Pewne różnice, wynikające stąd że w części Lm 
obwodu znajduje się również oporność omowa, można pominąć w urzą- 
dzeniach radjotechnicznych, w których zawsze będziemy mieli о/ У R. 
Tak więc wzory, wyprowadzone poprzednio, można zastosować do ukła- 
du autotransformatorowego, zastępując wyrażenie œM przez ol. 

si Istnieją dwa szczególne przypadki obwodów sprzężonych bezpo- 
rednio: 


А 111 


"т, OWOCOWA MY 


1. Układ, w którym całkowita indukcyjność jest wspólna obu ob- 
wodom (rys. 58). Odpowiada temu х = 1, a jedyna dla tego układu czę- 
stotliwość rezonansowa (z pominięciem oporności omowych) wynosi. 


Pa Р M l > 
V L(C, + C,) ; 


w 


(121) 


Gdy zaś obwody są zestrojone, 
czyli С, = С, = С, częstotliwość re- 
zonansowa wyraża się wzorem 


1 в 
W = n == Z . (121 а) 
Rys. 58. y LDG V 2 


2. Drugim skrajnym przypadkiem obwodów sprzężonych autotran- 
sformatorowo są obwody rezonansu prądów, zawierające w jednej z ga- 
łęzi samą indukcyjność (rys. 10 i 13), które rozpatrywane były w roz- 
dziale 1-ум. Sprowadzają się one do przypadku, gdy zarówno induk- 
cyjność, jak i pojemność w całości znajdują się w obwodzie wtórnym. 


16. Kilka obwodów sprzężonych kaskadowo. 


W praktyce często spotyka się układy, w których mamy kilka 
obwodów sprzężonych kaskadowo jeden za drugim. Stosujemy wówczas 
tę samą metodę, którą stosowaliśmy do dwu obwodów. A mianowicie 
najpierw przenosimy oporność obwodu ostatniego na przedostatni, na- 
stępnie wartości równoważne obu obwodów przenosimy na obwód po- 
przedni i t. d., aż dojdziemy do obwodu pierwotnego. 

Jako przykład obierzemy dwa obwody rezonansowe, sprzężone za 


M Rp М, 
L ҮЙ 
= 13 03 
Rz 


Rys, 59. 


pośrednictwem tak zwanej pętli (rys. 59), układ bardzo rozpowszechnion 
w miernictwie radjotechnicznem dla osiągnięcia bardzo słabych sprzężności. 
Przyjmując, że pętla zawiera dwie równe zwojnice, każda o induk- 
cyjności Ł,/2, obliczymy wpierw oporności obwodu wtórnego, przeniesio- 
ne na pętlę, a następnie oporności równoważne obwodu i pętli przeniesione 
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na obwód pierwotny. Będziemy tu mieli, stosując oznaczenia rys. 59-go, 
oporności składowe odniesione do pętli 


2 
R, =R,-L CE RS 
р о? М ;, 
X, = wb, ZŁ 


Stąd oporność pozorna pętli obciążonej 
Z, = R-1 X; 
lub też w wartościach skalarnych 


Ży=V-RR-+4- X; - 


Ap 


Stąd obliczymy oporności równoważne, odniesione do obwodu pier- 


wotnego 
зг Mt Ly 

eR аай as (n, даа Ra)» (122) 

Zp 23 

X; = Х, ——— ке э ги (o, =. as Ma x.) r- 
А Zi 
w MÌ w МА: w” Mą 

= Х, — a wł, —- z: „———Хї 122а 
1 Z 1 4 ze z 2 ( ) 


Równoważna oporność urojona, przeniesiona do obwodu pierwotne- 
go, składa się więc z dwu czynników: jednego o znaku ujemnym, drugie- 
go o znaku dodatnim. Stąd kompensacja faz może być osiągnięta przy 
różnych wartościach bezwzględnych obu składników, gdyż jedynie ich 
różnica musi znosić się z opornością urojoną obwodu pierwotnego. 

Jeżeli oporność omową pętli możemy pominąć wobec jej indukcyj- 
ności, co zresztą акша warunkom praktycznym, całkowita oporność 
omowa, odniesiona do obwodu pierwotnego wynosi 


"M ә? M ў 
№ = В, + = аА КУ уг (123) 
1 2 zę 2 


Jeżeli we wzorze tym podstawimy 


Мі = m L, Lp oraz М = xa Lp La, 
to otrzymamy 
LWA EL | 
Ул Ж» © I, А 
В, = В 12 В. (123а) 
1 1 + zę z 2 
Z równania (123a) wynika, że w tym przypadku współczynnik 
sprzężności obwodu trzeciego z pierwszym (odniesiony do oporności rze- 
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czywistej) równy jest iloczynowi obu składowych współczynników 
sprzężności. 
W analogiczny sposób, jak rozwiązaliśmy układ z petica, rozwią- 


zać można dowolny układ trzech obwodów sprzężonych. W praktyce 
radjotechnicznej spotyka się szereg takich układów, w których np. 
obwód pierwotny jest niestrojony, zaś oba następne są obwodami stro- 
jonymi (niektóre generatory lampowe z obwodem pośrednim), lub też 
oba pierwsze obwody są rezonansowe, a ostatni niestrojony (jak odbior- 
niki detektorowe z obwodem pośrednim). 


17. Indukcyjność wzajemna dodatnia i ujemna. 


Znak algebraiczny współczynnika indukcji wzajemnej określić można 
w sposób następujący (rys. 60). 

Jeżeli w układzie dwu zwojnic prądy płynące w tym samym kie- 
runku wytwarzają strumienie magnetyczne zgodne (rys. 60a), indukcyjność 
wzajemna, występująca między niemi, posiada znak dodatni. 


Ф Ф. 
J Ją 


P Ф, 
J Ją 


b 


Rys. 60, 


Rys. 62, 


Rys. 61. 


Jeżeli natomiast prądy te wytwarzają strumienie o kierunkach prze- 
ciwnych, (rys. 601), indukcyjność wzajemna posiada znak ujemny. 
Ujemny współczynnik indukcji wzajemnej mają np. dwie zwojnice z któ- 
rych jedna jest nawinięta lewoskrętnie, a druga prawoskrętnie, lub też, 
gdy jedna ze zwojnic ma krzyżujące się doprowadzenia (rys. 61). Dzięki 
temu w każdym układzie zwojnic możemy otrzymać indukcyjność wza- 
jemną dodatnią lub ujemną, przełączając końce jednej ze zwojnic lub 
też odwracając jej położenie względem drugiej zwojnicy. 

Znak algebraiczny indukcyjności wzajemnej posiada znaczenie 
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fizyczne jedynie, gdy oba obwody skojarzone są ze sobą jeszcze w inny 
sposób. I tak bardzo ważny jest on w układzie samowzbudnego ge- 
neratora lampowego, gdzie poza sprzężeniem indukcyjnem mamy sprzę- 
żenie przez lampę oraz wspólny punkt uziemienia obwodów. Wykorzy- 
stuje się go też w t. zw. warjometrach indukcyjności własnej \), utworzo- 
nych z йстер szeregowo —jednej zwojnicy stałej i drugiej rucho- 
mej, mogącej obracać się o 360°, jak na rys. 61. Przy pomocy takiego 
przyrządu otrzymać można indukcyjność zmienną w sposób ciągły w gra- 
nicach od 


Lmin = L, -+ L, — 2 M, 


do (124) 
Lmag = Ly +- lą = 2M. 


Typowym przykładem wykorzystania ujemnego współczynnika in- 
dukcji wzajemnej jest układ rys. 62, stosowany przez T-wo Marconiego, 
do nadawania znaków telegraficznych w generatorach lampowych ze 
wzbudzeniem obcem. A mianowicie dzięki zrównoważeniu sprzężenia do- 
datniego z ujemnem suma sił elektromotorycznych w obwodzie wtórnym 
równa się zeru. Dopiero po zwarciu jednej ze zwojnic w obwodzie pier- 
wotnym lub wtórnym jedna z kompensujących się sił elektromotorycz- 
nych znika i druga z nich występuje czynnie w obwodzie wtórnym. 

Wzory (124) i układ rys. 61 mogą posłużyć do pomiaru indukcyj- 
ności wzajemnej. A mianowicie mierzymy wpierw całkowitą indukcyjność 
układu przy sumujących się strumieniach, następnie przełączamy końce 


jednej ze zwojnic i mierzymy znowu indukcyjność układu. Stąd obliczamy 


И гг Lmax — Lmin 
M = an ЄР злы 


z . (125) 


18. Sprzężenia pojemnościowe. 


Sprzężenie pojemnościowe spotyka się w radjotechnice tak w po- 
staci wyraźnej, uskutecznione przy pomocy kondensatorów, jak też i pod 
sala przygodną, naskutek pojemności, występującej między częściami 

onstrukcyjnemi różnych obwodów. Wpływ tych pojemności przypadko- 
wych, zmieniających nieraz charakter zjawisk w obwodach szybkozmien- 
nych, jest tem większy, im większa jest częstotliwość prądów, płynących 
w układzie. 
Sprzężenia pojemnościowe sprowadzić można do dwu postaci zasad- 
niczych: 

1) Sprzężenia pojemnościowego bezpośredniego, jak na rys. 40c, gdy 
oba obwody są połączone przewodząco. 

2) Sprzężenia pojemnościowego pośredniego (rys. 63a), gdy obwody 
są oddzielone od siebie kondensatorami sprzężenia. Do tej postaci spro- 
wadzają się przeważnie sprzężenia przypadkowe. 


1) Patrz Część II. 


1) Sprzężenie bezpośrednie rozwiązuje się bardzo prosto na zasadzie 
wzorów (72a), jeżeli jako oporność sprzężenia podstawimy wielkość 


PR CZE (126) 


Otrzymujemy wówczas oporności równoważne: 


R= R, 4 FAZ” 
w” „т 42 (127) 
ЖТ = — M „m це 
m RA 


; Jeśli oba obwody są rezonansowe, oporności urojone obu obwodów 
wyrażają się w postaci ; 
1 | 


р X, = оГ, ——— 
' е ” , 
wC; OC 


X, = oL, — 


gdzie С, і С są pojemnościami wypadkowemi obu obwodów, pojętych 
zgodnie z $ 1 tego rozdziału: 


б, e Ci lm . бе Ex Cy lm К (128) 


== , 
С, +C m с, -|- Сл 
Współczynnik sprzężności tych obwodów, zgodnie z ogólną defini- 
cją, wynosi 


PŁ ETT SURON AEC 2,0 (429) 
WC w С, оС СЕС 7) (CCa) m 
zaś częstotliwości oþu obwodów są: 


С; п 
УУ Мү 
(130) 


u 
1; 


ї= 


Cm 


r2 === а © 


Сех 


| Warunek maximum mocy w obwodzie wtórnym wyprowadzamy ana- 
logicznie, jak w przypadku sprzężenia indukcyjnego 


1 


— z = Zi Ж Г 131 
о? Cn i ча) 
zaś warunek kompensacji faz z równania (127) 
X А 
=- - * (132) 
w m 423 


116 


КЖ 7 LE „аст. a | a AA | badi = a ' КУФ a ATF re 61 
ҹ Б Ж ` ` 


Z równania (132), po podstawieniu wartości (129) i (130) otrzymu- 
jemy równanie częstotliwości, które daje wyniki podobne, jak równanie 
częstotliwości obwodów sprzężonych indukcyjnie. O ile możemy pominąć 
oporność omową obwodu wtórnego wobec jego oporności urojonej w rezo- 
nansie układu, otrzymujemy częstotliwości rezonansowe dla obwodów 
rozstrojonych. 


у ТА dake ud АОН ш 


1 


р] 
(133) 
2 2 ыз 2 уз ZYBAR 035 
An = y о? -|- 0 1 (w, е ©.) -- 4% 0, 0, Ke 
2 
Stąd dla obwodów zestrojonych (w ©) otrzymamy częstotli- 
wości rezonansowe: 
, PIET r E eye 
© =0,/1 x; © =w yi у. (133 a) 


Należy tu podkreślić, że w tym układzie obwodów sprzężonych 
sprzężność jest tem silniejsza, im mniejsza jest pojemność Cm. Dla C„=0 


otrzymujemy ғ 1 i wówczas mamy 
/ r 
w = 0, ү 2. (133b) 
Gdy wreszcie indukcyjności obu obwodów są równe (/ = 2,, co 
wobec warunku о, = œm pociąga za sobą warunek С, = С,) jak to się 


często spotyka w obwodach odbiorczych, wykonanych jako już wspom- 
папе filtry widmowe 1), wówczas 


Муора BTM „ 1 a 
| AAT N é 1 я w . 133 У 
ш V Li С, Cn р ү Li С, c) 


Jak widać, jedną z częstotliwości rezonansowych jest częstotliwość 
wlasna obwodu pierwotnego, niezależnie od sprzężności między oboma 
obwodami. 

Skrajny przypadek sprzężenia pojemnościowego bezpośredniego 
otrzymujemy, gdy obwód pierwotny nie zawiera indukcyjności. Wówczas 
układ sprzężony sprowadza się do obwodu rezonansu prądu, odpowia- 
dającego rys. 14 i 15 (rozdz. 1). Sciśle biorąc, układ typowy rezonansu 
prądu (rys, 10) równie dobrze uważać możemy jako sprzężony tak in- 
dukcyjnie, jak i pojemnościowo. 

2) Sprzężenie pośrednie, W układzie tym (rys. 980) zastąpić można 
pojemności sprzężenia С” i С” jedną pojemnością wypadkową (rys. 63b). 


С" С"! 


G=GEC" | (134) 


1) Patrz § 9, tego rozdziału. 
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dzięki czemu można go sprowadzić do postaci podanej na rys. 64, a więc 
ostatecznie również do sprzężenia bezpośredniego. Pojemnością sprzężenia 
jest tu pojemność obwodu pierwotnego C,, zaś obwodem wtórnym jest 
pojemność С, połączona w szereg z obwodem rezonansu prądów L, С, R. 


Rz 


С, C, 


Rys. 63a. Rys. 63b. 


Układ ten można rozwiązać stosunkowo prosto, gdy pominiemy 
as omową obwodu wtórnego. Wówczas mamy oporność zastępczą 
o 


wodu L,C}: 
Ар CJ 1 
5 х Z? 7 WCs L, 1 
р ере Ea A i EA 
; 4 С. 1 
J w Ly ASY? ŁR ji © Ly аза лили 
| rął b WCy 


zaś oporność zastępcza całego układu, utworzonego przez kondensator (,, 


Rys. 64. 


i dołączoną do niego gałąź równoległą, wynosi: 


ZO OSN PRADA 
POST Ci Ola — la 
Z, = — / К ИРЕ, Л юбь 
ik. a, + La 1 
е АГАЕ 
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Warunek rezonansu będzie spełniony, gdy będzie 


742 ў * 
Ж KANA AZ ANA, реу 
eg оС, (өс, С, ols — тү 
„a ў oC, 
WIO АСТРО CA 
E oC, oC, С, vlj — oa 
| { a об, 
Е: Jeżeli w równaniu tem założymy: 
9 TE AERLE A лнй ЫА ТШЕ ГБ" ОЛО 
gi ZY o, ATLANTA RZACO DAE 
wa dochodzimy do postaci 
"sud 1 1 1 
у" yt —— z а | pip 
„c (z С, 13 о С оз га 
„Pa 1 1 1 t 
2408 ZY) | LANIA ZI A z APEL 
s) 4 wa С, ja on G MA Ora C; A> в С, К WH С; 
б Zakładając œ == ®„ == w, (zestrojenie obu obwodów), oraz podsta- 
ИМУ е wiając 
Ro І 1 І I 
A m А = —;—-!- za к, реча} B = —— 4 
DAT or С, i с. Т өй С, в С, 
и ‚ dochodzimy do rozwiązania 
U3B 
1-44 p—————— 
ARA = (44 В) +V(A+-8) —4AB _A+-B+(A—B) 
Aa ХУ 2А 
ДЕ" które po podstawieniu odnośnych wartości daje 
| И: \ 
ү, ч | | | y =, czyli a ==«0,; 
| oraz (135) 
FE i 
ой у" = i T 4 czyli wW” = ©; Ue URE BT аак 


КО 87a m 
Hi асв Verari 

Wynika stąd, że jedną z częstotliwości rezonansowych układu jest 
zawsze częstotliwość rezonansowa obwodów zestrojonych. 


W przeciwieństwie do sprzężenia pojemnościowego bezpośrednie- 


pojemności sprzężenia С;. 
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go, Sprzężność w układzie o sprzężeniu pośredniem rośnie ze wzrostem. 


Dowodzi tego wzór na współczynnik sprzężności 1) 


C ЗАНЕ ENT TT 


Varaa TEETE 
s С; 


*== 


Sprzężenie pojemnościowe chętnie stosuje się tam, gdzie zależy na 
usunięciu wpływu prądu o większych częstotliwościach niż częstotliwość 
robocza, jak np. wyższych harmonicznych tej częstotliwości. Albowiem 
podczas gdy sprzężenie indukcyjne daje wtórną siłę elektromotoryczną, 
proporcjonalną do częstotliwości, to sprzężenie pojemnościowe daje siły 
elektromotoryczne odwrotnie proporcjonalne do częstotliwości. A więc 
w porównaniu ze sprzężeniem indukcyjnem układ pojemnościowy daje 
nam w obwodzie wtórnym harmoniczne, osłabione w stosunku do kwa- 
dratu rzędu harmonicznej 2). 

Z tego też powodu krzywe rezonansu obwodów sprzężonych po- 
jemnościowo dają rzędne stosunkowo wyższe dla częstotliwości mniej- 


szych od rezonansu, a niższe dla częstotliwości większych — a więc 
posiadają asymetrję odwrotną niż krzywe obwodów sprzężonych induk- 
cyjnie, 

1) Przeliczenie: i 


Równoważne oporności charakterystyczne (pojemnościowe) obu obwodów wynoszą: 


411 1 
оС, б, оС, 1 04 -+ С, 
Жш жест ТЕЗ сч” z И WZ ta zapa | (a) 
А: 1 1 1 w С, Ca- С, С, +- С, ©, r 
70, оС, оС, к 
1 C, -+ C, 
д к жы, 14 03 | (b) 


КОАО 0-010; 


Oporność charakterystyczną obwodu pierwszego możemy wyrazić sumą 


й 
х=: X,--X,„. przyczem X,: X, =—:—, 
| 0, с, 
skąd 
е б, м 
Xm = бу бу. А, i (с) 
Podstawiając (а), (b) i (c) do wzoru (73), mamy 
= a A ЖУЫНУ, ү/ ылыам ерту ыч 
VIa Aa C+ с, Ke, ү (С, -Е 03), (0 63) ` 
2) К, У. Hansford i Н. Faulkner, patrz cytata na str. 16. 
120 


19. Odsprzężenie. 


W wielu przypadkach zachodzi konieczność usunięcia wzajemnego 
oddziaływania na siebie dwu obwodów, lub też, gdy oddziaływanie takie 
dochodzi do skutku różnemi drogami, ograniczenia tego wpływu tylko 
do: jednego sposobu sprzężenia, Wówczas stosuje się środki, mające na 
celu odsprzężenie obwodów. Jako przykłady można przytoczyć: oddziały- 
wanie pojemnościowe dwu sąsiadujących anten, szczególnie nadawczych, 
sprzężenie dwu obwodów przez pojemność wewnętrzną lampy  trójelek- 
trodowej, oraz sprzężenie pojemnościowe, występujące między zwojni- 
cami układu sprzężonego indukcyjnie. 

Do usunięcia tego rodzaju sprzężeń niepożądanych stosuje się je- 
den z następujących sposobów: 

1) Osłony elektryczne między zwojnicami, gdy zamierzamy usunąć 
niepożądane sprzężenie pojemnościowe (rys. 65a). Osłona musi tu być 
tak wykonana, aby w niej nie mogły powstawać zamknięte obwody prądów 


Rys. 65. Rys. 66. 


wirowych, wówczas bowiem osłona przesłaniałaby również magnetycznie 
i byłaby żródłem dodatkowych strat. Przykłady takich osłon podane są 
na rys. 65 b. i e. 

2) Przeciwsprzężenia') polegające na wprowadzęniu do obwodu 
siły elektromotorycznej o równej amplitudzie i odwrotnej fazie. Typo- 
wym przykładem przeciwsprzężenia jest kompensacja sprzężeń pojem- 
nościowych przy pomocy sprzężenia indukcyjnego (rys. 40d i rys. 66). 
Układ rys. 66 może być zastosowany do dwu anten sprzęgających się 
pojemnościowo. Zrównoważenie osiągnąć tu można oczywiście tylko dla 
określonej częstotliwości. 

3) Układy mostkowe, opierające się na zasadzie mostka Wheatsto- 
ne'a o opornościach urojonych. Układy mostkowe pozwalają kompenso- 
wać niepożądane sprzężenie przy pomocy sprzężenia tego samego typu, 
a więc np. pojemnościowe—pojemnościowem, dzięki czemu kompensacja 
taka w szerokich granicach jest niezależna od częstotliwości. Układy 
mostkowe są szeroko stosowane w urządzeniach lampowych dla równo- 
ważenia pojemności wewnętrznej lamp trójelektrodowych. 


1) Patrz m. i. 5. Manczarski, Przegl. Radj. 1930. Z. 17 i nast. 
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20. Sprzężenie oporowe. 


Jak wynika ze wzorów (72b), podanych w $ l-szym tego rozdziału, 
przy sprzężeniu oporowem oporność rzeczywista obwodu wtórnego prze- 
nosi się do pierwotnego ze znakiem ujemnym, urojona zaś z dodatnim. Wo- 
bec tego kompensacja faz może nastąpić jedynie wówczas. gdy oporności 
urojone obu obwodów posiadają zna- 
ki przeciwne. Istnieje też tylko jedna 
częstotliwość rezonansowa która przy 
zestrojeniu obwodów równa się czę- 
stotliwości rezonansowej tych obwo- 
dów. Gdy obwody są rozstrojone, to — 
jak wynika z poprzednio powiedziane- 
go— częstotliwość rezonansowa leży 
między częstotliwościami rezonanso- 
wemi obu obwodów. 


Rys 67. 


Wy = ©, = в». 


Sprzężenie oporowe obwodów rezonansowych spotyka się bardzo 
rzadko, rozpowszechnione są natomiast sprzężenia t. zw. oporowo-pojem- 
nościowe w układach lampowych, gdżie zależy na oddzieleniu obwodów 
prądu stałego. Typowe sprzężenie tego rodzaju mamy na rys. 67. 


21. Stany przejściowe w obwodach sprzężonych. Teorja Bjerknesa. 


Przebiegi w obwodach sprzężonych stają się o wiele zawilsze 
z chwilą, gdy obwody te są zasilane drganiami swobodnemi o charak- 
terze gasnącym. Teorja drgań gasnących w obwodach sprzężonych, cho- 
ciaż dziś już nie posiada tak doniosłego znaczenia praktycznego, jak 
w okresie rozkwitu systemów iskrowych, nie straciła jednakże donio- 
słości pedagogicznej, pozwala bowiem wniknąć głębiej w zjawiska przej- 
ściowe, zachodzące w układach sprzężonych. 

Ogólny przypadek drgań swobodnych w obwodach sprzężonych 
indukcyjnie daje nam układ równań: 


di di 
1, + Ri, + MŻ-+ v, 20, 
O CZW CK 


di, F 
dt 


5 (137) 
ьп, Де! 


Г. 
р dt 


4 о, =0, 


w których v, i v, są napięciami na kondensatorach obu obwodów. 

Jeżeli sprzężność między obwodami jest bardzo słaba, tak iż od- 
działywanie obwodu wtórnego na pierwotny możemy pominąć, obwód 
wtórny można rozpatrywać niezależnie, jako pozostający pod działaniem 
siły elektromotorycznej wtórnej (V. Bjerknes) 


ы 


= E, e- % сов (юу ё-{-ф,). 
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Równanie napięć w obwodzie wtórnym posiada więc postać 
La H -- R, iH v = Е, є? сов (w £ +- фу). (137 a) 
а 

Rozwiązuje się ono podobnie jak równanie (47) w rozdziale Il-gim 
daje więc w wyniku dwa drgania: 

a) swobodne o częstotliwości własnej obwodu wtórnego, 

b) wymuszone, o częstotliwości własnej obwodu pierwotnego. 

Układ będzie się zachowywał różnie, zależnie od stosunku dekre- 
metów obu obwodów. A mianowicie: 

1) Jeżeli drgania 
obwodu wtórnego są sil- 
nie tłumione, natomiast 
drgania wymuszone po- 
siadają Uumienie słabe, 
to po pewnym czasie 
drgania swobodne zanik- 
ną, a obwód wtórny bę- 
dzie drgał drganiami 
wymuszonemi (rys. Rh 
W szczególności, jeżeli 
dekrement drgań obwo- 
du pierwotnego jest ró- 
wny zeru (drgania niegasnące), w obwodzie wtórnym po okresie przej- 
ściowym ustalają się drgania o stałej amplitudzie, zyk przebieg spro- 
wadza się do równania (47), rys. 69. 

2) Jeżeli Uumienie drgań pierwotnego obwodu jest duże w porów- 
naniu z tłumieniem obwodu wtórnego, wówczas oczywiście drgania wymu- 
szone znikają wcześniej, a obwód wtórny drga swobodnie z częstotliwo- 
ścią własną (rys, 72). Na tem zjawisku opiera się wzbudzenie bodźcze 
M. Wien'a (1906), o którem mowa będzie w następnym paragrafie. 

Z rozważań poprzednich wyni- 
ka, że w obwodzie wtórnym zawsze 
ustalają się te drgania, których ttu- 
mienie jest mniejsze. 

Wartość skuteczną prądu wtór- 
nego, składającego się również z dwu 
drgań gasnących wyrazić można przy 
słabej sprzężności i malem tłumieniu 


Rys. 68. 


obu obwodów (D, -+ D, << Эк) wzo- Rys. 69. 
rem przybliżonym (wzór Bjerknes’a) 
з PO Ру ] 
Г == „| р аА А — ——— Pom а ў 4 (а) 
2 , іва. р.р (4_.% КТ = a 
в, 2т 


w którym л — częstość iskier, Vo — przepięcie wtórne, odpowiadające 
pierwszej amplitudzie prądu pierwotnego. 
Gdy oba obwody są zestrojone, częstotliwość drgań wymuszonych 
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równa się częstotliwości drgań własnych obwodu wtórnego, dzięki cze- 
mu oba drgania sumują się, dając maksymalną wartość prądu wtórnego. 
Wówczas równanie (a) sprowadza się do postaci 


72 Lrs 
ЖЫ АТ AT a (b) 


abo A D, DO Dy. 


Z równań (a) i (b) otrzymujemy równanie krzywej rezonansu drgań, 


gasnących (krzywa Bjerknes'a, rys. 70). 
ea 0 AENEAS AEA 1 (138) 
14 
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Rys. 70. 


Z równania krzywej rezonansu obliczyć możemy sumę dekremen- 
tów logarytmicznych obwodu pierwotnego i wtórnego 


АКАМ КУ E WY айе ты ПК 
DED, =: = 1) Бү (888 


a 


Pozwala ono obliczyć dekrement obwodu wzbudzonego zapomocą 
drgań o znanem Humieniu. Metoda ta posiadała bardzo doniosłe znaczenie 
dla pomiaru oporności skutecznej obwodów radjotechnicznych, w okresie 
gdy jako źródła prądu dla celów pomiarowych używano obwodu, wzbudza- 
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nego przy pomocy brzęczyka. Mając do rozporządzenia źródło drgań nie- 
gasnących, posługiwać się możemy przy pomiarach oporności wzorem (7) 
rozdziału I-go. 

Podkreślić należy, że ze względu na uproszczenia, zastosowane przy 
wyprowadzeniu równania bBjerknes'a pomiary wykonywane na jego za- 
sadzie są dokładne, o ile: 

1) sprzężność jest bardzo słaba, 

2) suma dekrementów Питіепіа (D, -+ Da) < 0,2, 


r A $ w . 27.6 
3) rozstrojenie «=|-* — 1) nie przekracza wartości 0,05. 
Wa 
Gdy podane warunki nie są dochowane, krzywa staje się asyme- 
tryczną i wierzchołek jej nie odpowiada rzędnej równej jedności. 


22. Sprzężność silna. Zjawisko fali podwójnej. 

Gdy oba obwody są silniej sprzężone, teorji Bjerknes'a stosować do 
nich nie można. Występują wówczas w układzie dwie częstotliwości re- 
zonansowe, którym, jak już zaznaczono, odpowiadają drgania swobodne 
o dwu częstotliwościach. Wiąże się z tem zjawisko dudnień, polegające 


Шу мета 


mikowy 


| 
srebro m | (оў 


miedź -——U \ 
с 


Куз. 71. 


Куз. 72. 


na kolejnem przelewaniu się energji z obwodu pierwotnego do wtórne- 
go i z powrotem do obwodu kopia (rys. 72), aż do zupełnego wy- 
czerpania się jej na oporach obu obwodów. Okres przelewania się energji 
pokrywa się z okresem drgań interferencyjnych obu częstotliwości drgań 
własnych, jest bowiem 
О = 6 — o", (139) 
Gdy oba obwody są zestrojone, częstotliwości drgań własnych sprzę- 
żenia wynoszą (Р. Drude) 
[2 о, " © 


Л ао а. (140) 
yi- 


Vi 
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gdzie 


O ile jest spełniony warunek 
(D — D) & 2z, 
częstotliwość drgań własnych sprowadza się do wzoru (95), czyli 


[OM о, 
=; = - 


ү: 


o =—— 
үї—7. 


Jeżeli natomiast jest 


„oaz (140b) 


27 
mamy tylko jedną częstotliwość drgań własnych, ©. Przypadek ten 
jest analogją do sprzężności krytycznej dla drgań niegasnących. Sprzę- 
żność mniejszą od krytycznej nazywamy słabą w odniesieniu do drgań 
gasnących, większą od krytycznej — silną. 

Przypadek sprzęż- 
ności krytycznej można 
zrealizować, zwiększając 
dostatecznie tlumienie 
obwodu pierwotnego. Na 
>t tem oparł M. Wien swoją 
metodę usuwania dwu- 
falowości w obwodach 
sprzężonych o drganiach 
gasnących, która w ek- 
sploatacji tego systemu 
(F. Braun) była zjawi- 
skiem bardzo niepożąda- 


obwód pierwolny 


obwód wtórny 


Я >t пет. Wien wprowadził 
do obwodu pierwotnego b. 
5 iskiernik o dużej opor- | 
| ności i szybkiej dejoni- 
Rys. 73. zacji (iskiernik wielo- | 
i krolny, rys. 71a), dzięki A 


czemu osiągnięto nietylko jednofalowość drgań, ale i szybkie przerywa- 
nie obwodu pierwotnego z chwilą przejścia energji do obwodu wtórnego, 
tak iż energja ta zużywa się w obwodzie wtórnym pod postacią drgań 
słabo tHumionych (rys. 73). Jako wartość graniczną sprzężności dla prze- 
ciętnych urządzeń systemu Wien'a można podać z’ ~ 0.2. Wzbudzenie bodź- 
cze działa prawidłowo tylko pod warunkiem, że sprzężność krytyczna nie 
jest przekroczona — przy sprzężności silniejszej dwufalowość występuje 
pomimo iskiernika wielokrotnego. Podobny skutek osiąga się w systemie 
Kessenden-Marconi, stosującym zamiast iskiernika wielokrotnego iskiernik 


2 
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wirujący, w ten sposób nastawiony, by nastąpiło mechaniczne zerwanie 
iskry z chwilą, gdy energja drgań z obwodu pierwotnego przejdzie do 
wtórnego, rys. 71 b. 

Obie te metody noszą nazwę 


LA wzbudzenia  bodźczego drgań 
gasnących. Obecnie stosowane 
0.7 stacje iskrowe, z wyjątkiem nie- 
SA których prostych stacyj do wzy- 
wania pomocy, pracujących bez 
0:5 obwodu a ДА oparte są 
54 wyłącznie na zasadzie wzbudze- 
nia bodźczego. 
03 Dekrementy obu drgań w 
układzie dwufalowym wynoszą 
°з według Drude'go 1). 
oi BD KOŁA) 
"T a R к 2 ИКЕ уз 
0 © 02 03 04 05 06 07 08 09 1X 
У (141) 
8. а. 
z: Di D, КЕ D, AE 1 Def 
2 ута 


y Wynika z tego, że drgania o częstotliwości większej są Uumione 
silniej, niż drgania o mniejszej częstotliwości. Gdy sprzężność jest nie- 
zbyt silna (ж < 0,1), dekrementy obu drgań są w przybliżeniu równe 


D' = р" — ZA, (141a) 


Wzór ten wskazuje, że w 
obwodzie wtórnym można otrzy- 
mać drgania o tłumieniu mniej- 
szem, niżby to odpowiadało de- 
krementowi obwodu wtórnego, 
o ile obwód ten sprzęgniemy 
z obwodem pierwotnym о ma- 
łym dekremencie. 

Przekładnia przepięć, je- 
żeli obwody są zestrojone 
(transformator Tesli) wyraża 


002 004 о ав ою оф Się wzorem 


Rys. 74 b. 


Hm p / Gp 1 (142) 
> L= 
mi С, L, 


w którym p jest współczynnikiem mniejszym od jedności i będącym. 
funkcją w oraz sumy dekrementów. Przebieg krzywej . 


p = f (x) 


!) Patrz Zenneck, Lehrbuch. 
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dla dwu wartości D,-|- D, podaje rys. 74a. Wynika zeń, że dla każdej 
wartości D, 4- D, istnieje pewną sprzężność, dająca maksymalne prze- 
pięcie w obwodzie wtórnym i że ze wzrostem 7/ krzywe dążą do war- 
tości 0,5. Na rys. 74b podano.szereg krzywych dla tłumień' najczęściej 
spotykanych w urządzeniach iskrowych. Dowodzą one, że dla małych 
tłumień przekroczenie х" = 0,1 nie daje widocznej korzyści. Krzywe 
rys. 74a i b obliczone są bez uwzględnienia zmiennej oporności iskier- 
nika, dają więc wyniki dokładne tylko dla urządzeń odbiorczych. Krzy- 
we zdjęte doświadczalnie wykazują przebieg nieregularny, będący wyni- 
kiem zmiany oporności iskiernika—która jest funkcją prądu—pod wpły- 
wem zmian sprzężności. $ 

Na PAGE wzoru (142) można obliczyć sprawność obwodów sprzę- 
żonych, zasilanych drganiami gasnącemi. A mianowicie energja dopro- 
wadzona do obwodu pierwotnego wynosi 

W, Mim С, / 


ә 


zaś energja przeniesiona do obwodu wtórnego 


72 7 v ? ‚ p? 
W, | 2m ( 2 Vim р? С, Š (2А р? Cı y im 2 
0 , ә ә 
2 2 - z 


Wobec tego sprawność 


p*. (143) 


Z krzywych rys. 74a i b wynika, że sprawność może być tem 
większa, im mniejsze jest tłumienie obu obwodów. 
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ROZDZIAŁ IV. 
MODULACJA I DETEKCJA 


Ostatecznym celem wytwarzania, na stacji nadawczej, prądów szyb- 

ozmiennych i wypromieniowania ich energji pod postacią fal elektroma- 

gnetycznych jest uruchomienie odpowiednich urządzeń na stacji odbiorczej. 
el ten osiąga się przy pomocy dwóch zasadniczych czynności: 

a) Zasilania anteny stacji nadawczej prądami szybkozmiennymi o żą- 
danym przebiegu czyli modulowania prądu w antenie; 

b) Przekształcenia prądu szybkozmiennego, indukowanego w antenie 
stacji odbiorczej na prąd o takim przebiegu, aby zdolny był uruchomić 
Przyrządy odtwarzające przesyłane sygnały. W najogólniejszem pojęciu 
czynność tę określimy nazwą detekcji prądów szybkozmiennych. 


Prąd w antenie -т. Рай м antente 


Prąd ро detekcji i AA | 
MALI ШШШ ШШ 


Куз. 75а. 


Stosowane systemy radjokomunikacyjne, ze względu na szczególny 
og nadawania i odbioru podzielić możemy na następujące kate- 
orje; 

1) Telegrafja z odbiorem automatycznym, 

2) Telegrafja typu A-1 z odbiorem słuchowym, 

3) Telegrafja falami klasy B i typu A-2, 

4) Telefonja, 


') Oznaczenie fal A, А:, A: i B patrz we wstępie, $ 3. 
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5) Przesyłanie obrazów nieruchomych (teleautograłja) i ruchomych 
(telewizja), 

6) Telemechanika. 

Ze względu na sposoby nadawania wszystkie te kategorje ująć można 
w dwie grupy zasadnicze: 

a) Wymagające zmian prądu nadawczego skokami, od pewnego mi- 
nimum do pewnego maximum (telegrafja falami A,, telemechanika, prze- 
syłanie obrazów kreskowych); 


b) Wymagające zmian prądu nadawczego, uskutecznianych w sposób 
ciągły, lub też impulsów o zmiennem natężeniu, odtwarzających pewne 
określone przebiegi (telefonja, przesyłanie obrazów cieniowanych, tele- 
wizja). 

Na rys. 75 a i b mamy typowe przykłady modulacji prądu szybko- 
zmiennego i jego detekcji według obu wymienionych tu zasadniczych spo- 
sobów — rysunek górny podaje wyidealizowany (bez stanów przejścio- 
wych) przebieś prądu w antenie nadawczej, rysunek dolny takiż wykres 
prądu po detekcji, Część zakreskowana oznacza przebieg średniego prądu. 
zasilającego przyrząd odbiorczy. 

Telegrafja falami typu A-2 łączy zmiany prądu skokami ze zmianami 
w sposób ciągły (przerywanie fal modulowanych). 

Elementem podstawowym wszystkich systemów jest modulacja sinu- 
soidalna prądu szybkozmiennego. 

W podobny sposób, jak po stronie nadawczej, rozróżniamy i po stro- 
nie odbiorczej dwie grupy podstawowe, zależnie od charakteru przyrzą- 
dów, a mianowicie mamy tam: 

a) Przyrządy uruchamiane impulsami prądu stałego (telegrafja auto- 
matyczna, telemechanika, odbiór obrazów kreskowych), 

b) Przyrządy uruchamiane prądami zmiennymi o charakterze mniej 
lub więcej złożonym lub impulsami o zmiennem natężeniu (odbiór słuchowy 
telegrafji, telefonja, przesyłanie obrazów cieniowanych, telewizja). 

W obu tych przypadkach metody obecnie stosowane wymagają pro- 
słowania prądów szybkozmiennych indukowanych w antenie czyli zamiany 
ich na impulsy jednokierunkowe (detekcja w ściślejszem znaczeniu tego 
słowa). 


1. Modulacja sinusoidalna prądu stałego. Nadawanie telegraficzne. 


Jako najprostszy przykład modulacji uważać możemy modulację 
prądu stałego, jaka występuje naprzykład w obwodzie mikrofonowym apa- 
ratu telefonicznego. Dla uproszczenia przyjmiemy, że w obwodzie, zawie- 
rającym źródło prądu stałego Е i oporność omową R, działa oprócz tego 
sinusoidalna siła elektromotoryczna e = Ё. ѕіп рі, o częstotliwości kąto- 
wej p = 2rm.v (rys. 76 a). W tym przypadku w obwodzie będzie płynęła 
składowa prądu stałego 


I=—, (a) 
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z nałożoną na nią składową prądu zmiennego 
E„sinpt 
R 


tak iż chwilowe wartości prądu całkowitego w obwodzie wyrażą się rów- 
naniem (rys. 76 b) 


= Jm sin рі, (b) 


t =I--i=I+- Jasin pt. (144) 


Rys. 77 b. 
„ Jeżeli obwód — oprócz oporności omowej — zawiera również opor- 
ność urojoną j X (oczywiście przepuszczającą prąd stały), to będzie 
E, sin рі : 
= Jm sin (pf 1-4), 
R--jX б 


a równanie (144) otrzyma postać ogólną 


ї = I+- Jmsin (pt +-4), 
ub też 


ZZA | HŽ sin (pr l-e) |= I [1 -+ т. sin (pt + Ф)]. (144a) 


W przypadku modulacji prądu stałego, prąd stały będziemy nazywali 
prądem nośnym, a prąd zmienny prądem modulującym. Stosunek ampli- 
tudy prądu modulującego do prądu nośnego 

Jm _ 

1 d 
nazwiemy głębokością modulacji. Głębokość modulacji wyrażona w pro- 
centach 


(144b) 


malc 100.m, (144c) 


będzie to procent modulacji. 

‚ Jeżeli żądamy, aby prąd modulujący był dokładnem odtworzeniem 
napięcia modulującego, czyli jeżeli żądamy wiernej modulacji, głębokość 
modulacji nie może przekroczyć 100%. Innemi słowy, amplituda prądu mo- 

ulującego nie może przekroczyć wartości prądu modulowanego 


у Y- ję 
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Gdy amplituda modulująca przekroczy tę wartość (Jm>1), prąd 
w obwodzie przez pewien ułamek okresu (rys. 77, odcinek £—t”) spada 
do zera, co zniekształca przebieg modulacji, wprowadzając harmoniczne, 
których nie było w napięciu modu- 
lującem. Zjawisko to nazywamy prze- 
modulowaniem. 

W taki sposób objawia się prze- 
modulowanie w obwodach, w któ- 
rych modulacja uskutecznia się drogą 
oddziaływania naprzykład na opor- 
ność obwodu, zasilanego przez napię 
cie stałe, jak to się dzieje w obwodzie 
z mikrofonem węglowym. Gdyby jed- 
nak zmienna siła elektromotoryczna 
pochodziła ze źródła niezależnego 
: od prądu stałego, przemodulowanie 
dałoby przebieg kropkowany, nie pociągający za sobą zniekształcenia sinu- 
soidy, lecz polegający na zmianie kierunku prądu podczas części okresu. 


Średnia wartość i moc prądu modulowanego. 


Średnia wartość prądu modulacyjnego, o ile przebieg jego jest sinu- 
soidalny, wynosi, jeżeli przez © oznaczymy okres modulacji, 
н 


Ja = т зрна 0. 


Z tego wynika, że średnia wartość prądu pod wpływem modulacji 
nie ulega zmianie, o ile modulacja jest sinusoidalna lub prąd modulujący 
złożony jest wyłącznie ze składników sinusoidalnych. Mamy więc 

е 3 I= b; 


jeżeli przez I, oznaczymy prąd spoczynkowy, płynący, gdy w obwodzie 
niema modulacji. 

Wobec tego і moc pobierana ze źródła prądu nie ulega zmianie pod 
wpływem modulacji, mamy bowiem 


P,=E,I=[I*.R="const. 


Moc prądu modulującego możemy natomiast wyrazić całką 


н н 
Е KE MAER i m? I'R 
P= 3 Ја > верна 2 (145) 
Stąd sprawność modulacji określić możemy хаіеѓпоѕсіа 
NEJ: JB m* 
= Р, 2 ` (145а) 
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' 1 
pai [sinx |- - sin 3X ~- l sin 5x -|-...-} 
3 5 


Nadawanie telegraficzne. 


Jako skrajny przypadek modulacji uważać możemy przerywanie 
i zamykanie obwodu za pomocą wyłącznika (rys. 78a). Jeżeli dla upro- 
szczenia założymy, że obwód nie zawiera indukcyjności, a więc, że niema 
opóźnienia przy powstawaniu i zanikaniu prądu, otrzymamy przebieg prą- 
du jak na rys. 78b. Przebieg ten możemy sprowadzić do modulacji prą- 


max 


dami sinusoidalnymi, przyjmując, że prąd / = jest modulowany stu- 


procentowo krzywą prostokątną o maksymalnej wartości /. Krzywą taką 

możemy rozłożyć na szereg harmoniczny Fourier'a, który — o ile okresy 

зай równają się okresom włączenia (nadawanie kropek w alfabecie 
orse'a) — posiada postać (rys. 79) 


sin (2n — 1) x -+ ...| (146) 
z | 2n—1 | 3 

Gdy dla л włączeń i przerw na sekundę podstawimy p = 2 = л, to 
równanie (146) da nam krzywą prądu przerywanego 


i = 1,277 „sin pt -|-0,425 I sin 3 pt 4- 0,255 I sin 5 pt- ... (146a) 


A więc przerywanie i włączanie obwodu prądu stałego w równych 
odstępach odpowiada modulowaniu prądem sinusoidalnym z częstotliwo- 
ścią przerw i z nałożonymi na nią prądami sinusoidalnymi o nieparzystych 
częstotliwościach wyższych harmonicznych, których amplitudy pozostają 
w stosunku odwrotnym do rzędu amplitudy. 


Г 


‚ Stąd bardzo ważny wniosek, że—chcąc odtworzyć po stronie odbior- 
czej impulsy telegraficzne o przebiegu możliwie ostrym, zbliżonym do pro- 
stokątnego, doprowadzić należy do przyrządu odbiorczego nietylko impulsy 
o częstotliwości nadawania, lecz conajmniej jeszcze ich trzecią, jeżeli nie 
Piątą, harmoniczną. (Krzywą taką mamy na rys. 79, krzywa II). Zjawisko 
to należy uwzględniać szczególnie w urządzeniach odbiorczych, stosujących 
filtry małej częstotliwości. 

Częstotliwość nadawania telegraficznego obliczyć można w sposób na- 
stępujący: 

larą szybkości nadawania jest liczba słów nadanych w ciągu minuty 
(w.p.m.)'). Według kodu międzynarodowego słowo zawiera 5 liter i przerwę 


Rys. 78. 


') Skrót na określenie angielskie „words per minute”. 
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ГЕТГЕН. 24. 1 а x ZY A/M Ал А.а «эс 0 RY" МА а С D 


2 kresek (po 3 kropki), litera w alfabecie Morse'a średnio 9 kropek, krop- 
ka zaś jest to jeden impuls i jedna przerwa, czyli 1 okres. Stąd obliczymy 
częstotliwość 


Nokr/sek = 9-6, Liczba słów na minutę. 
Dla 100 słów na minutę mamy 
= 51,100 _ g5 
60 


co dla 3-ciej harmonicznej odpowiada częstotliwości 85x3—255 okr/sek. 


Rys 79. 


Inne systemy nadawania, posługujące się kluczem pięcio-impulsowym, 
wymagają mniejszej częstotliwości nadawania, I tak, jeżeli alfabet mię- 
dzynarodowy przyjmiemy jako równy jedności, to innym systemom odpo- 
wiadają częstotliwości 


Baudot 0,75, 
Węstern-Murray (start-stop) 0,69—0,72, 
Siemens 0,625. 


2. Modulacja telefoniczna. Budowa dźwięków mowy í muzyki. 


Podczas przesyłania dźwięków mowy ludzkiej i muzyki nie spotyka- 
my się z modulacją o przebiegu czysto sinusoidalnym. Zjawiska tu spoty- 
kane są o wiele bardziej złożone, albowiem obok pewnych tonów podsta- 
wowych zawierają one szereg wyższych tonów harmonicznych i nieharmo- 
nicznych, a nawet przebiegów o charakterze баѕпасут, które — wzięte 
jako całość — stanowią o charakterze i barwie dźwięku. 

Prace szeregu badaczy, a w szczególności w ostatnich czasach Dayton 
С. Miller'a i С, Stumpf'a') stwierdziły, że każdy dźwięk mowy, oprócz 
pewnego tonu podstawowego, zawiera szereg charakterystycznych dlań to- 


ij Patrz m. in. F. Trendelenburg, Jahrb, d. а. Т. 28, str. 84, 1926. 
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nów wyższych, których brak czyni dźwięk niezrozumiałym. Топу te noszą 
nazwę tworzących (niem. Sprachformanten) i częstotliwości ich dla po- 
szczególnych dźwięków mowy są niezależne od tonu podstawowego — na- 
przykład dana samogłoska śpiewana barytonem czy sopranem zawiera te- 
same częstotliwości tworzące. Inne tony, szczególnie harmoniczne, zawarte 
w dźwiękach, obecnością swoją nadają im swoistą barwę, nie zmieniając 
ich zasadniczego charakteru. Od nich zależą indywidualne cechy głosu po- 
szczególnych osób. 

Jak stwierdziły ostatnie badania, instrumenty muzyczne również za- 
wierają tony tworzące, którym obok tonów harmonicznych, poszczególne 
instrumenty muzyczne zawdzięczają swe charakterystyczne dźwięki. Żró- 
dłem tworzących są rezonanse mechaniczne instrumentów, jak pudło skrzy- 
piec, tuby trąb i t. а. 


RE SP 


8000 


4000 


а 
| „il | pill- 
ШИ ИШ 


Куз. 80. 


Gama tonów, zawartych w mowie i w muzyce, jest bardzo szeroka. 
Zawiera się ona w granicach od kilkunastu do kilkunastu tysięcy okr/sek. 
Poszczególne tony składowe wpływają nietylko bezpośrednio na 
dźwięki, lecz — o ile nie pozostają do siebie w stosunku harmonicznym — 
dają tony kombinacyjne, o sumie lub różnicy ich częstotliwości, Szczegól- 
nie ważne są tony różnicowe, gdyż dzięki nim oddziaływać mogą na charak- 
ter dźwięku nawet tony składowe o częstotliwościach ponadsłyszalnych. 
owstawanie tonów kombinacyjnych tłumaczy teorja nakładania 
drgań, podana w $ 18 tego rozdziału. 

Rys. 80 podaje zestawienie częstotliwości tworzących niektórych gło- 
sek według С. Stumpf'a, zaś rys, 81 a do d zdjęcia oscylograliczne dźwię- 
ków śpiewanych, według Е. Trendelenburga. 

. _ Z pośród tonów, składających się na dźwięki mowy, nie wszystkie po- 
siadają tęsamą doniosłość, Chociaż największy zasób energji gromadzi się 
na tonach około 500 okresów na sekundę, to jednak dla zrozumienia mowy 
ważniejsze są tony wyższe, a nawet bardzo wysokie, tak iż ograniczenie 
częstotliwości od góry wpływa bardzo ujemnie na jakość przesyłanej mo- 
wy. Już począwszy od 8000 okrjs w dół pojawia się pewne przytłumienie 
dźwięku S, a około 3000 okr/s nie można zupełnie odróżnić „S“ od „F“. 
Jaki wpływ na zrozumiałość mowy (niemieckiej) posiada ograniczenie 
częstotliwości od góry, wykazuje zestawienie, sporządzone na podstawie 
prac С, Stumpf'a. 


135 


Spółgłoska „М“, ton podstawowy 248 okr./s. 


"ШУЛ ШҮ ҮЛҮЛ ТҮ 


Spółgłoska „SZ“, średni ton ok. 4000 okr /ѕ 


Samogłoska „А“, ton podstawowy 185 okr. s. 


Spółgłoska „А“, ton podstawowy 454 okr. s. 


Samogłoska ,,//“, ton podstawowy 291 okr./s. 


Samogłoska „l“, ton podstawowy 195 okr./s. 


Rys. 81, Wykresy niektórych dźwięków mowy według oscylogramów 
F. Trendelenburga 


136 


ааа WET PIE WY Te E Sy OP = IM WJ -59 
` 
» 


Tablica Stumpła. 


Górna granica ; 
. солан Szczegóły zniekształcenia dźwięków 
у р == 27у 


4780 30000  |bardzo dobra] 5 silnie przytłumione. 


bardzo dobraj Е, I — przyćmione, 5 bardzo niewyraźne, 
F przytłumione. 


E=0,I=UV, S, F, Ch bardzo niewyraźne. 


dobra Е, 1 — nieco chrypiące, nie można odróż- 
nić 5 od F. 


prawie dobra] Spółgłosek syczących nie można rozróżnić, 
M i N nosowe, trudno rozróżnić 


14 000 znośna Z samogłosek tylko Ó zachowuje swój 
dźwięk, 52 przytłumione, М, Ni № nosowe 
ledwie można rozróżnić. 


zrozumienie | Samogłoski silnie zniekształcone, Ті Р trud- 
wymaga wy-| no rozróżnić, М, N і N nosowego wcale nie 
siłku. można rozróżnić. 


1 430 9 000 bardzo zła | Samogłoski przewaźnie przechodzą w Ui О, 
К = Т, R ma dźwięk gardlany, inne spół- 
| głoski przechodzą w szmery. 


Graficzne przedstawienie związku między zrozumiałością i energją 
zawartą w głosie, a ograniczeniem częstotliwości, podają wykresy H. Flet- 
cher'a (dla wymowy amerykańskiej), rys. 82 a i b. Rys. 82a odnosi się 
do filtru przepuszczającego niższe tony, zaś rys. 82 b do filtru ogranicza- 
jącego tony wyższe. Widzimy z nich, że przepuszczając naprzykład tony 
leżące poniżej 1000 okr/s, otrzymujemy wprawdzie przeszło 80% energji 
zawartej w mowie, ale zrozumiałość wynosi zaledwie 40%. Gdy natomiast 
przepuścimy wszystkie tony leżące powyżej 1000 okr/s, a usuniemy niższe, 
to w mowie zawarte będzie niespełna 20% energji, ale zrozumiałość prze- 
kroczy 80%. 

3 па muzyce również odbija się ujemnie ograniczenie górnych często- 
tliwości. A mianowicie przy górnej granicy 2000 okr/s zatracają się róż- 
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nice między poszczególnemi instrumentami, (w szczególności dźwięki skrzy- 
piec zbliżają się do dźwięków piszczałki), a nawet przesunięcie tej granicy 
do 4000 okr/s pozbawia muzykę wielu cech charakterystycznych. 

O wrażliwości ucha ludzkiego na tony różnej wysokości i na ich na- 
tężenie może nas pouczyć wykres R. L. Wegel'a '), podany na rys. 83. 


0 i1000 2000 3000 4000. С 
Rys. 82 а. Ograniczenie częstotliwości od góry. 


Na osi odciętych mamy tu częstotliwości, na osi rzędnych ciśnienie dyn/cm* 
wywierane przez falę głosową na bębenek ucha, Krzywa dolna wyraża próg 
czułości bębenka przy poszczególnych tonach, a więc minimalną amplitudę 
danej częstotliwości, którą ucho zdolne jest wyczuć, górna krzywa oznaczą 
górną granicę słyszalności, a więc ciśnienie, od którego począwszy ucho 
zamiast wrażenia słuchowego zaczyna odczuwać ból. Wewnątrz obu krzy- 
wych mieści się tak zwane pole słyszalności. Obejmuje ono, jak widać, 
częstotliwości od około 20 okris do 20000 okr's, a więc 10 oktaw, a dla 


Energja 
ДЫШ 


0 1000 2000 3000. 4000 ША 


Куз. 82b. Ograniczenie częstotliwości od dołu. 
średnich tonów, najważniejszych dla mowy i muzyki, zmiany natężenia 
głosu w granicach od 1 do 10°, czyli 120 decybeli (ok. 14 neperów). Zazna- 
czyć należy, że minimalna różnica natężenia głosu, jaką w tym zakresie 
ucho zdolne jest wyczuć, wynosi około 1 db. 


1) Electrical Communication, I. Str. 43, 1922. 
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W praktyce warunki energietyczne przedstawiają się następująco: 

Średnia moc mowy ludzkiej, wygłoszonej bez wysiłku, jest rzędu 
10 mikrowatów, chwilowe jednakże maxima, wywołane akcentowaniem 
pewnych wyrazów, są znacznie większe. Średnio można przyjąć, że moc 
szczytowa równa się około 25-krotnej wartości mocy średniej czyli 14 db 


10000 
1000 


0.01 


Amplituda ciśnienia чу 


0.00! 
0.00011 


$ ‚е $ 
20 50 100 200 500 1000 2000 5000 10000 20000 
“y 


Rys. 83. 


(1,6 nepera), co daje stosunek amplitud równy 5. W muzyce rozpiętość 
mocy jest znacznie większa i dochodzi przy odtwarzaniu utworów orkie- 
stralnych do 60 db (7 neperów). Jednakże w radjofonji, ze względów 
praktycznych, rozpiętość tę przy pomocy odpowiedniej regulacji wzmoc- 
nienia ogranicza się do 30 db. 

Górna granica tonów słyszalnych zmniejsza się z wiekiem osobnika, 
i tak dla wieku 30 lat wynosi ona średnio 16000 okr/sek, w 50-tym roku życia 
około 13000 okr/s. 

W praktyce telefonicznej i radjołonicznej zmuszeni jesteśmy ze 
względów technicznych ograniczyć widmo przesyłanych częstotliwości. 
I tak dla rozmów telefonicznych minimalny zakres częstotliwości, niezbęd- 
ny dla porozumienia się, wynosi 300 do 2500 оКг (a więc około 3 oktaw), 
jednakże pożądane jest przesyłanie zakresem od 200 do 3006 okr/s (około 
4 oktaw). Radjofonja, która wymaga nietylko zrozumienia, ale i artysty- 
cznego odtworzenia przesyłanych dźwięków, stawia wymagania o wiele 
większe: od 50 do 10000 okr/s (a więc przeszło 7 oktaw), w praktyce jed- 
nakże górna granica 6400 okr/s (6 oktaw) daje zupełnie zadawalające wy- 
z a wielokrotnie nawet ograniczyć się trzeba do zakresu 100 — 5000 
okr|s. 


3. Zniekształcenia w przesyłaniu telefonji. 


Ażeby drogą elektryczną wiernie przesyłać i odtwarzać telefonję, 
musielibyśmy rozporządzać przyrządami, które w ostatnim etapie prze- 
syłania odtwarzałyby najdokładniej fale głosowe o takim samym charak- 
terze, jak fale, które pobudziły mikrofon nadawczy. Spełnienie tego żą- 
dania napotyka na bardzo poważne trudności, gdyż wiernemu odtwarzaniu 
stoją na przeszkodzie dwa zasadnicze zjawiska: 
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1) Rezonans (mechaniczny lub elektryczny) poszczególnych przy- 
rządów, który sprawia, że niektóre tony są nadmiernie uwydatnione, inne 
zaś tłumione. 

2) Nieproporcjonalna zależność między przyczyną i skutkiem, jak 
naprzykład między ciśnieniem i wychyleniem błony mikrofonu, między na- 
pięciem wzbudzającem i prądem w lampach katodowych i t. d., występu- 
jąca szczególnie przy większych amplitudach, a sprawiająca, że bodziec 
o przebiegu sinusoidalnym wywołuje zjawisko o przebiegu niesinusoidal- 
nym. Zgodnie z teorją Fourier'a przebieg wtórny zawiera drgania о czę- 
stotliwościach harmonicznych, których nie zawierał przebieg pierwotny. 

Stąd zniekształcenia, występujące w przyrządach przekazujących 
telefonję, dzielimy na dwie grupy: 

1) Zniekształcenia częstotliwości, gdy oporność pozorna urządzeń 
przesyłających dźwięki jest funkcją częstotliwości. 

2) Zniekształcenia amplitudy, gdy oporność urządzeń przesyłają- 
cych jest funkcją amplitudy przesyłanych prądów. 

Zniekształcenia częstotliwości występują we wszystkich stosowanych 
urządzeniach elektrycznych i elektroakustycznych, szczególnie gdy zakres 
przesyłanych częstotliwości jest tak szeroki, jak tego wymaga współczesna 
radjofonja, 

Idealną charakterystyką częstotliwości jest prosta równoległa do 
osi odciętych (rys. 84, krzywa I). Praktycznie jednakże charakterystykę 
uważa się za dobrą w żądanym zakresie, gdy odchylenia od prostej w jed- 


І. Jdealna charaklerystyka częstolliwośa i 
I. Doba = =  * od 5040 8000 ok d 
Ш Wadliwa * { 

i 


i 


‚ - ask Зы PRADY. ЕШ 
50 100 200 300 400 500 800 1000 2000 3000 5000 8000 Жу 
częstotliwość —= 


Rys. 84. 


nym i w drugim kierunku od linji prostej nie przekraczają 2 db (rys. 84, 
krzywa ПП), w tych bowiem granicach różnic w natężeniu poszczególnych 
tonów ucho nie odczuwa w sposób przykry. Gdy odchylenia są większe, 
charakterystyka jest wadliwa (krzywa III). 

Idealna charakterystyka amplitudy dla przyrządów elektrycznych 
wyraża się prostolinijną zależnością między napięciem i prądem (rys. 85, 
krzywa I), w całym zakresie spotykanych amplitud. Większość przyrzą- 
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dów spotykanych w technice przesyłania dźwięków posiada jednakże cha- 
rakterystyki, tylko w ograniczonym zakresie prostolinijne, jak naprzykład 
lampy katodowe (rys. 85, krzywa II). Wykroczenie poza te odcinki pro- 
stolinijne wywołuje przemodułowanie, a temsamem staje się źródłem 
drgań harmonicznych, 


Rys. 85. 


, _ Miarą zniekształcenia amplitudy jest stosunek wytworzonych przez 
nie harmonicznych do amplitudy podstawowej i wyraża się współczyn- 
nikiem chrypienia (niem. Klirrfaktor) 


П АГЬ Бе CEER (147) 


dl Dopuszczalny współczynnik chrypienia wynosi dla radjofonji (a więc 
a artystycznego przekazywania dźwięków) 0,04, czyli 28 decybeli tłu- 


mienia, zaś dla radjotelefonji komunikacyjnej dopuszcza się zniekształ- 
cenie 0,1 czyli 20 db. 


4. Działanie prądu zmiennego na słuchawkę magnetyczną. 


; Typowym przyrządem odbiorczym, stosowanym w radjokomunikacji, 
jest słuchawka magnetyczna, której konstrukcję podano schematycznie 
na гуз. 86, Trwały magnes M, naprzeciw którego znajduje się błona В 
z miękkiego żelaza, jest zaopatrzony w zwojnice, przez które przepływa 
kia odbierany. Zwojnice są osadzone na nasadkach biegunowych а i b, 
У onanych z miękkiego żelaza dzielonego. Cel zastosowania magnesu 
trwałego, czyli polaryzacji magnetycznej słuchawki, jest dwojaki: 
1) zapobieżenie zniekształceniu dźwięków, 
) zwiększenie czułości słuchawki. 
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Działanie słuchawki magnetycznej wyjaśnią następujące rozważania: 
Siła przyciągająca magnesu jest proporcjonalna do kwadratu indukcji ma- 


śnetycznej `). 


wobec czego 


2 
Pod; (148) 


a 4 Bm sin рї)? = 
spd, pt) 


_ 9В,? 
Rys. 86 8% 


8т 


zasilanym w elektromagnesie, 
prądem zmiennym o przebiegu (rys. 87a) 


i = J„sin pt, 


i wytwarzającym indukcję magnetyczną 
B,„ sin pf, otrzymamy siłę przyciągającą 


2 
re „sin? pt 


(149) 


(1 — cos 2 pt). 


Przy bardzo małych wychyleniach błony możemy przyjąć, że są 
proporcjonalne do siły przyciągającej. Błona będzie więc drgała, zgodnie 
z równaniem (149) i rys. 87 b, z częstotliwością, równą dwukrotnej często- 
tliwości zasilającej, a więc ton wytworzony przez błonę, równy będzie 
oktawie tonu przekazywanego. Zjawisko to będzie dla nas oczywiste, gdy 
sobie uprzytomnimy, że siła przyciągająca elektromagnesu jest niezależna 


od kierunku prądu, a więc, że każdemu 
okresowi prądu odpowiadają dwa okresy 
przyciągania 


Gdy natomiast błonę ustawimy na- 
przeciw magnesu trwałego o indukcji B,, 
będzie ona podlegała stałemu przyciąganiu 
z siłą 


_ qB” 
8т ' 

ulegając wygięciu, zaznaczonemu na rys. 
86 Gdy ją teraz poddamy działaniu zmien- 
nego strumienia magnetycznego, strumień 
ten raz będzie się dodawał do strumienia 
stałego, raz od niego odejmował, tak iż 
podczas półokresu dodatniego prądu bło- 
na będzie przyciągana silniej, podczas 
ujemnego słabiej, wykonywując w ten 
sp sób jeden okres drgań podczas jedne- 
бо okresu prądu zmiennego (położenie 
krańcowe kropkowane na rys. 86). 


о 


у. Dla bardzo małych amplitud drgań błony. 
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Prąd zasilający 
i=Jmsinpt 


i 
П 
' 
i 
' 
т Т 
i 
' 
i 
' 


Przyciąganie elektromagnesu 


Ер! 


-b 


A 
' 


Przyciąganie magnesu polaryzowanego 


е : еа Ат ba 


Równanie siły przyciągającej wyrazi się teraz w postaci 
= е (В, + Bn sin pt)? = А (В, |- 2 Bo Bm sin pt 4- Bm? sin? pt), (150) 
lub też 
Р. тз 08, + Bm?) +2 Bo Bn sin pt — Bn? cos 2pt]. (150 a) 


Równanie to wskazuje (patrz rys. 87c), że obok składowej stałej, 
która nie wpływa na przebieg drgań błony, występują tu drgania o czę- 
stotliwości podstawowej, wyrażone członem 


2B,Bmsinpt, 
oraz drgania o częstotliwości podwójnej (drugiej harmonicznej) 
Bn” cos 2 pt. 


Drgania błony nie posiadają więc przebiegu sinusoidalnego, lecz prze- 
bieg ten jest odkształcony, jak to wskazuje krzywa kropkowana na rys. 87c. 
nnemi słowy, słuchawka wprowadza zniekształcenia amplitudy, które będą 
tera większe, im większa jest amplituda składowej zmiennej w porównaniu 
z polaryzacją stałą („przeciążenie słuchawki). Jeżeli jednakże przyjmie- 
my, zgodnie z warunkami rzeczywistymi, że 


Bo?) Bm, 


to możemy pominąć drugą harmoniczną i napisać z dostatecznem przy- 
iżeniem , 


с> 1 (В +2 Bo Bn sin pt) . (150 b) 
8т 


‚7 równania (150b) wynika, że amplituda drgań błony jest propor- 
cjonalna do indukcji В, magnesu trwałego, że więc polaryzacja stała nie- 
tyl o zapewnia czystość odtwarzania dźwięków, lecz zwiększa również czu- 
ość słuchawki. Oba te względy przema- 
“аја za stosowaniem magnesów о jak  %|------------ ah, 
największej indukcji. Nie można jednakże- ©% 
ojść do nasycenia na krzywej magnety- p 
zacji (rys, 88), wówczas bowiem, z powo- 

u małej przenikliwości magnetycznej że- 
laza, zmiany strumienia byłyby bardzo 
małe (odcinki a”—b” i а,” —b/), a więc 
orzyść osiągnięta przez duże В, byłaby 
zniweczona, 


, Z tego, co tu powiedziano o wpły- 
wie polaryzacji magnetycznej na działanie 
słuchawki, wynika, że nie jest obojętną, w 
którym kierunku włącza się słuchawkę w ob- 
wód prądu, zawierającego składową stałą Rys. 88. 


Т. 
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(jak np. prąd w obwodzie anodowym lampy wzmacniającej). Należy tu 
zawsze przestrzegać, aby ta składowa magnesowała słuchawkę, a nie roz- 
magnesowywała jej. W tym celu słuchawki zaopatrzone są w oznaczenia 
„|“ і ни. 

Ażeby ochronić magnesy przed rozmagnesowaniem się z biegiem 
czasu („starzenie się” magnesów) nadaje im się kształt możliwie zamknię- 
ty, o jak najmniejszem polu rozproszenia. Również i nasady biegunowe 
z miękkiego żelaza, wspomniane we wstępie tego paragrafu, mają za cel 
zabezpieczenie magnesów, służą mianowicie do tego, aby zmienny strumień 
magnetyczny indukowany nie przebiegał przez magnes trwały. Ponadto 
nasady z miękkiego żelaza łatwiej ulegają przemagnesowaniu niż stal 
magnesu, zwiększają czułość słuchawki. 


Rezonans mechaniczny słuchawki. 


Obok zniekształceń amplitudy, spowodowanych przez przebiegi ma- 
śnetyczne, spotykamy w słuchawce również zniekształcenia częstotliwości, 
których źródłem są zjawiska rezonansu mechanicznego błony. W większo- 
ści słuchawek główny rezonans błony leży około 1000 okrjs, poza nim wy- 
stępują jeszcze punkty rezonansowe (zazwyczaj dwa) w granicach między 
2000 a 3000 okr/s. Typową charakterystkę częstotliwości słuchawki tele- 
fonicznej podaje rys. 89. Wskazuje ona, że powyżej 4000 okr/s czułość słu- 
chawki jest bardzo mała, czego przyczyna leży w dużej stosunkowo bez- 
władności mechanicznej jej błony. 


moc akustyczna» 


częstotliwość 
7 
0 1000 2000 3000 4000 akc, 


Rys. 89. 


Słuchawka telefoniczna należy do najczulszych wskaźników prądu 
zmiennego. Słuchawki o znacznej oporności omowej (o znacznej liczbie 
zwoi) dają możliwy odbiór telefoniczny już przy mocy rzędu 1077 wata, 
Próg czułości słuchawki, zwłaszcza w pobliżu częstotliwości rezonansu me- 
chanicznego, leży jeszcze znacznie niżej — słuchawki o oporności 1000 
do 4000 omów reagują już na prądy rzędu 1077 ampera, co ze słuchawki 
czyni pierwszorzędny czynnik przy pomiarach metodami zerowemi, równy 
co do czułości bardzo precyzyjnym galwanometrom prądu stałego. 
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Pomimo tak dużej czułości słuchawki, szczególnie w okolicy głównej 
częstotliwości rezonansowej (minimalna moc, potrzebna do pobudzenia 
dobrej słuchawki w okolicy jej rezonansu jest rzędu 10—° wata), dla nor- 
malnego odbioru stosuje się moce znacznie większe. I tak dla dobrego 
odbioru telegraficznego wymaga się mocy doprowadzonej do słuchawki 
rzędu 10 uW do 100 uW. W szczególnie trudnych warunkach odbioru, 
jak np. na samolocie, stosuje się moce prądu 1 mW, 

Moce te są znikomo małe, jeżeli uwzględnimy minimalną sprawność 
słuchawki, określając jako sprawność stosunek mocy wytworzonych 
drgań głosowych do doprowadzonej mocy elektrycznej. Słuchawka bo- 
wiem jest rodzajem silnika elektrycznego, w którym przeważająca część 
mocy doprowadzonej zamienia się na ciepło w uzwojeniach i rdzeniu 
elektromagnesów, część traci się na pokonanie oporów ruchu błony, 
a tylko mała cząstka promieniuje na zewnątrz pod postacią energji fal 
głosowych. Średnio sprawność słuchawek w pobliżu rezonansu nie prze- 
kracza 1%, zaś przy innych częstotliwościach jest znacznie mniejsza. 


5. Detekcja prądów wielkiej częstotliwości. 


„ Prądy wielkiej częstotliwości, indukowane w obwodach odbiorczych, 
nie nadają się bezpośrednio ani do zasilania elektromagnesów w przekaź- 
nikach, ani do uruchomienia słuchawki telefonicznej. Bezpośredniemu za- 
silaniu elektromagnesów prądami wielkiej częstotliwości stoją na prze- 
szkodzie przedewszystkiem nadmierne straty w żelazie, zas słuchawka ma- 
śnetyczna, pomijając straty, nie reagowałaby па te prądy ze względu na du- 
żą bezwładność mechaniczną. Zresztą gdyby nawet reagowała, drgania 
Przez nią wytwarzane byłyby niedostępne dla ucha, jak to wynika z roz- 
ważań $ 2 tego rozdziału. 


Rys. 90a. Rys. 90b. 


‚ Dlatego w praktyce odbiorczej posługujemy się prądami szybkozmien. 
nymi wyprostowanymi przy pomocy odpowiednich prostowników, zwanych 
N — ze względu na szczególne zadanie, które spełniają — detektorami. 
. Zadaniem detektora prostującego jest zniekształcenie prądu szybko- 
zmiennego symetrycznego na prąd о przebiegu asymetrycznym, któryby 
кал możliwie znaczną składową stałą. Zniekształcenie takie otrzy- 
amy, przepuszczając prąd zmienny przez przewodnik o charakterystyce 
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oporności niesymetrycznej (choćby na pewnym odcinku). Typowe charak- 
terystyki prostowników i = f(v) podane są na rys. 90 a do d. Charakte- 
rystyki rys. 90 a i c wyobrażają prostowniki zupełne, o przewodności wy- 
łącznie jednokierunkowej; pierwsza z nich jest charakterystyką idealną, 
prostolinijną, podczas gdy druga jest typowa dla prostowników lampowych. 


Rys. 90c. Rys. 90d. 


Na rys. 90 b i d mamy charakterystyki prostowników niezupełnych, przy- 
czem d jest wykresem typowym dla detektorów stykowych, t. zw. kryształ- 
kowych, Charakterystyka typu d może być w całej rozciągłości asyme- 
tryczna (krzywa I), lub też asymetrja może się ograniczyć tylko do pew- 
nego odcinka charakterystyki (krzywa II). 

Bardzo ważny dla działania detektora prostującego jest wybór tak 
zwanego punktu pracy, to jest punktu na charakterystyce, którego współ- 
rzędne są wyznaczone (rys. 91 a i b) przez pewne początkowe napięcie sta- 
łe E,, działające w obwodzie (polaryzacja początkowa) i odpowiadający mu 
prąd stały, płynący przez prostownik. Znaczenie punktu pracy dla detekcji 
zrozumiemy najlepiej na przykładzie prostownika idealnego (rys. 91 b). 
Jeżeli napięcie prostowane waha się około punktu E, = 0, to prąd stały, 
odpowiadający temu punktowi pracy będzie /, = 0, а prąd zmienny i będzie 


płynął w ciągu półokresów dodatnich, dając wartość średnią AI = ja, Je- 


żeli natomiast do detektora przyłożymy początkowe napięcie |1-E,|--/2E,, 
to punkt pracy przeniesiemy do В, otrzymując prąd spoczynkowy /,. Wobec 
i tego, że wahania napięcia zmiennego odbywają 
się teraz na części prostolinijnej charakterysty- 
ki, średnia wartość prądu zmiennego jest równa 

CH sinwt 


zeru 1 prostowania niema. Jeżeli natomiast da- 

my takie same ujemne napięcie początkowe — Ё, 

to również detekcji nie będzie, gdyż w punkcie 

C oporność detektora jest nieskończenie wielka. 

Łatwo się przekonać, że przyłożenie napięcia 

a początkowego dodatniego lub ujemnego, mniej- 

Rya Ola. szego od amplitudy napięcia prostowanego, da 

nam prąd średni mniejszy, niż odpowiadający 

punktowi A. Jak doniosłe znaczenie wybór punktu pracy posiada dla de- 
tektorów krzywolinijnych, przekonamy się w dalszym ciągu. 
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W następnych rozdziałach rozpatrzymy kolejno dwa skrajne przy- 
рай: charakterystykę prostolinijną i charakterystykę kwadratową. 
praktyce, szczególnie radjofonicznej, dążymy do osiągnięcia charakte- 
rystyki prostolinijnej, zaś odbiór stacji telegraficznych zbliża się do wa- 
runków krzywej kwadratowej. Większość przypadków praktycznych mie- 
ści się między oboma przypadkami krańcowymi. 


6. Działanie detektora o charakterystyce idealnej. 


„ Działanie prostownika rozpatrzymy wpierw na charakterystyce ideal- 
Пеј rys, 90 а. Wyobraźmy sobie obwód rys. 91 a, składający się ze źródła 
zmiennej siły elektromotorycznej E, detektora prostującego D i miliampero- 
mierzą prądu stałego (o bardzo małej oporności). Jeżeli punkt pracy 


Rys. 91b. 


detektora obierzemy w A, to prąd płynący pod działaniem siły elektro- 
motorycznej zmiennej (e = Ё, sin оѓ, rys. 91 b), wyrazi się równaniami: 


0d T=0 do t= Lis PE PZ TA 
2 Td 


jeżeli r, E 


т, 


jest opornością detektora, zaś 


od =Z do t=T, t=0;, 
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Stąd średnia wartość prądu, składającego się z takich impulsów jed- 
nokierunkowych: 


Т2 
Іо = М = - | Zosin wt dł — Jro , (151) 
а т 


czyli, pouwzględnieniu równania charakterystyki: 


J Ac Em 
то га U 


_ Em 
Iiro sz . 
Rys. 92a. т.га 


(151 а) 


Wartość średnią prądu, otrzymanego w ten sposób, nazwać możemy 
prądem zwarcia detektora, gdyż założyliśmy, że oporność obwodu zewnę- 
trznego jest znikomo mała w porównaniu z opornością detektora. Przebiegi 
zmienią się, śdy w obwodzie zewnętrznym znajdzie się odbiornik energji 
o oporności R (rys. 92a). Wówczas, zgodnie z prawem Ohma, maksymalna 


Rys, 92b. 


wartość prądu płynącego przez detektor, wyniesie: 
E 


Jm Б га- К U 
czemu będzie odpowiadała wartość średnia prądu wyprostowanego: 
Т/2 
l=- Jh sin wt dł = watki, (152) 
T х T (Ra--R) 


о 
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Do graficznego przedstawienia przebiegu prostowania z obciążeniem 
użyć można konstrukcji rys. 93. Spadek napięcia na oporności zewnętrznej 
daje nam prosta spadku napięcia, wyrażona równaniem: 

оха, 
czyli: 


R= Е = сіб 8. 
і 


Mając więc na zaciskach obwodu pewne chwilowe napięcie e, kreśli- 
my z punktu, odpowiadającego temu napięciu na osi odciętych, prostą spad- 


ku napięcia pod kątem P = arc ctg Punkt przecięcia się prostej z cha- 


rakterystyką detektora da nam rzeczywiste napięcie ру na detektorze, oraz 
odpowiadającą mu chwilo- 
wą wartość prądu i w ob- 
wodzie. Powtarzając tę 
konstrukcję dla szeregu 
wartości chwilowych na- I 
pięcia zasilającego, otrzy- 

mamy krzywą przebiegu 

prądu wyprostowanego I 
(krzywa i), oraz krzywą 
przebiegu napięcia na de- 
tektorze (krzywa vu). Kon- 
strukcja taka jest potrzeb- 
na tylko przy krzywolinij- 
nej charakterystyce detek- 
tora (krzywa ИЛ Gdy сһа- 
rakterystyka jest linją pro- 
stą, ograniczyć się możemy 
do wyznaczenia amplitud 
obu krzywych, które będą 
miały przebieg sinusoidal- 
ny. Na tej zasadzie wyko- 
nane są wykresy rys. 92b. Rys. 93. 


7. Zastosowanie kondensatora wyrównawczego. 


/ BZ 
geR=2000N 


Jak wynika z poprzednich rozważań, detektor prostujący daje prąd 
o charakterze tętniącym, przerywanym, Prąd ten obok składowej stałej, 
wyrażonej wzorami (151) i (152), zawiera składową zmienną o częstotli- 
wości prądu prostowanego, oraz jego harmoniczne, wyraża się więc sze 
regiem Fouriera ') 


SLE. YE LINER 2Jm „cos 4wt.,, -+ 
z 2 Е PE 5 3.91% 


—— 2м — .cos not, (154) 

(п — 1)z 

gdzie п jest dowolną liczbą parzystą. 
1) Patrz dodatek I. 
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W prądzie wyprostowanym znajduje się więc prąd prostowany z po- 
łową amplitudy pierwotnej, oraz szereg harmonicznych parzystych, z któ- 
rych pierwsza (П harmoniczna) posiada amplitudę około 21% prądu pro- 


vd=Emsinwt-U 


Rys. 94a. Rys. 94b. 


stowanego, czyli 42,5% amplitudy prądu o częstotliwości podstawowej, 
zawartego w prądzie wyprostowanym. 

Wskutek obecności tych składowych zmiennych w prądzie wyprosto- 
wanym mamy nietylko znaczne stosunkowo zużycie mocy prądu zmiennego 
w oporze zewnętrznym, lecz ponadto, o ile odbiornik energji nie jest bez- 
indukcyjny, jego oporność pozorna znacznie zmniejsza amplitudę prądu 
wyprostowanego. 

Aby tego uniknąć, stosuje się w układach detekcyjnych (jak zresztą 
i w urządzeniach prostowniczych większej mocy) kondensator wyrównaw- 
czy С, (rys. 94a), zwierający odbiornik energji dla prądów szybkozmien- 
nych. Jeżeli pojemność tego kondensatora jest dostatecznie duża, możemy 


pominąć jego oporność urojoną = wobec oporności rzeczywistej de- 


w С) 
tektora, tak iż oporność R uważać możemy za zwartą dla prądów szyb- 
kozmiennych (rys. 94b). Równocześnie jednakże na kondensatorze Cw, 
\ o Пе pojemność jego jest dostatecznie 
-U=Excos9-- i wielka, utrzymuje się pewne stałe 
АРА Се ра, 02 К ДЫ: аде napięcie U, równe spadkowi napięcia 

Н średniego prądu wyprostowanego па 
oporności R. Napięcie to przeciwdzia- 
ła zmiennej sile elektromotorycznej, 
działającej w obwodzie, tak iż detek- 
tor pozostaje pod działaniem napięcia 


оа = Emsin ot — U, (155) 


Odpowiada to przesunięciu początku 
układu o wartość U w kierunku ujem- 
nym (rys. 95), wskutek czego prąd 
w obwodzie detekcyjnym nie płynie 
Rys. 95, w ciągu całego półokresu dodatniego, 

lecz jedynie w czasie, gdy wartość 

chwilowa e przekracza napięcie U na kondensatorze. Kąt% (rys. 95), od- 
powiadający połowie czasu przepływu prądu przez obwód, a równy cza- 
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sowi ładowania kondensatora poprzez detektor, nazywamy kątem ładowa- 
nia prostownika. 

Wobec tego, że prąd w obwodzie detekcyjnym z kondensatorem pły- 
nie tylko w ciągu ułamka okresu, odpowiadającego podwójnemu kątowi 
ładowania, przebieś prądu nie posiada postaci połówki sinusoidy, lecz je- 
dynie kształt odcinka jej o podstawie 2% Stąd też wartość średnia prądu 
wyprostowanego wyrazi się w sposób odmienny, niż dla obwodu bez kon- 
densatora wyrównawczego. A mianowicie krzywa prądu stanowi wierzcho- 
łek sinusoidy (fikcyjnej), której amplituda (rys. 96) wynosi Jm . By otrzy- 
mać rzędne rzeczywistej krzywej prądu, musimy od nich odjąć część nie- 
istniejącą, wyrażoną zależnością: 


Jm — Jm = Jm sin Е –} = Jm cosY. 


Stąd więc równaniekrzywej prądu wyrazić mo- 
żemy w postaci: 


i= Jm sinx— Jm cos * = J„ (sin x — соѕ\). 


Z rys. 96 wynika dalej, że wartość maksy- 
malna prądu wynosi: 
Jm = Jm (1 — cos 3), 
skąd równanie prądu w zależności od jego wartości maksymalnej posiada 
postać: 
Jn 


i= „(sin x — cos №). (156) 
1 — cos Ў 


Rys. 96. 


Prąd średni da nam całka '): 


z248 1/2498 
Sr 1 Ja Н 9 у 
| Paa sin x х —cos* | dx |, 
2z 1—cosv ` 
„л/2-% n/2—9 


со po rozwiązaniu w oznaczonych granicach daje (rys. 97, krzywa 1): 


i —%# 
L= e. (ttt) | (157) 
т 1 — cos Ÿ 


Uwzględniając. że w pierwszem przybliżeniu można przyjąć *): 
sinð— cos? „2% 


1— cos * Kr WEG 


wyrażenie na prąd wyprostowany przybiera postać przybliżoną: 


l, - de 20217... (157 а) 


1) W tem i w dalszych przeliczeniach okres jest wyrażony w mierze łukowej. 
*) Rozwijając w szereg sin % і cos і, i pomijając wyższe potęgi. 
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Jak wynika z rys. 97, przebieg równania (157) nie wiele różni sie 
od prostej (krzywa П): 


m ð € = 

тангу: = 8 Ја 02:050076 79, (157 b) 
BT z? 

która praktycznie pokrywa się z poprzedniem przybliżeniem . 


Jak już zaznaczono na wstępie, napięcie wyprostowane, a temsamem 
kąt ładowania jest funkcją prądu wyprostowanego. Nietrudno dowieść na 
zasadzie rys. 95 i 96, że (krzywa III): 


О = Е„.соѕ%. (158) 


u Rys. 97. 


Stąd obliczyć możemy oporność zewnętrzną R, odpowiadającą kąto- 
wi ładowania %, podstawiając wzór (157a): 
3 ә 
дорое даа ОШО" (159) 
Ii 0,21 Ja . Ш Ja Ш 


lub, zważywszy, że oporność detektora, obliczona z jego charakterystyki 
(patrz rys. 95 i 96) i równania (155 i 156) wynosi: 


= Ё" (1— созд) (159 a) 
Jm 
otrzymamy: 
REA а, (159 b) 
9% (1 — cos?) 
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Kąt ładowania jest więc łunkcją obciążenia prostownika. Zależność 
kąta ò od stosunku Ёге podaje krzywa rys. 98. Tak z tej krzywej, jak i z 


dyskusji równania (159 b) wynika, że dla obwodu otwartego (R = оз) kąt 
ładowania jest równy zeru, i napięcie wyprostowane w biegu jałowym: 
U, = Em . (158 a) 


Gdy natomiast prostownik jest zwarty (R = 0), kąt ładowania 


г 


9 = = , napięcie wyprostowane U = 0, czyli przypadek ten sprowadza się 


do rozpatrywanego w poprzednim paragrafie. 


Rys. 98, 


Prąd średni w zależności od amplitudy napięcia zmiennego wyrazi się 
na zasadzie poprzednich wzorów równaniem: 


Ем sint — ił cosi 


Fic > (160) 
Td 9 
czyli, dla uproszczonego wzoru (157 b): 
I 20,21 p, Em (1 — cos), (160 a) 


rd 
jest więc wprost proporcjonalny do przyłożonego napięcia zmiennego, gdyż 
kąt ładowania w prostowniku о charakterystyce prostolinijnej, w myśl 
(159 b), jest niezależny od amplitudy napięcia zmiennego. Fakt ten jest 
ardzo ważny dla niezniekształconej detekcji sygnałów modulowanych. 


Słała czasu obwodu detekcyjnego. 


Z dotychczasowych rozważań wynikałoby, że pojemność kondensa- 
kę ү Угбулзазстедо powinna być możliwie wielka i to założenie byłoby 
ня ар słuszne dla stanów ustalonych. Skoro natomiast odbieramy znaki 
“СЫ iczne, uwzględnić musimy stałą czasu obwodu 1 = CR, od której 
alami. szybkość narastania i zanikania prądu w obwodzie zgodnie z równa- 


tora 


ir z) E 
и не CR] oraz i=l.e CR, 
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Gdyby stała czasu obwodu była zbyt duża, mogłoby to spowodować 
zlewanie się poszczególnych znaków przy szybkiem nadawaniu. Na to zja- 
wisko zwróciliśmy już uwagę w rozdziale II, $ 4, w odniesieniu do prądów 
wielkiej częstotliwości. Stała czasu obwodu detekcyjnego jest oczywiście 
funkcją szybkości nadawania i powinna być mniejsza niż czas trwania 
przerwy między znakami. 

Stała czasu obwodu detekcyjnego posiada również doniosłe znaczenie 
dla odbioru telefonicznego, gdy bowiem jest zbyt duża, opóźnia ona stany 
przejściowe występujące przy modulacji i wywołuje zjawiska zbliżone do 
echa. Inne względy, wpływające na wybór kondensatora wyrównawczego 
przy odbiorze fal modulowanych omówimy w następnych paragrafach. 


8. Moc wyprostowana i sprawność prostowania. 


Opierając się na równaniach (157) i (158), możemy obliczyć moc 
prądu wyprostowanego dostarczoną przez prostownik: 


EnJm sint%* cos *— 9 cos? ð 


P,=U.l,= (161) 


т 1 — cost 
Jeżeli wprowadzimy uproszczenie (wzór 157 b), moc wyprostowana 
wyrazi się równaniem: 


Pi Бы)» г dcos. = 0,21 Е, /„ 0 cost. (161a) 


ә 
а 


п 


Zależność mocy wyprostowanej od kąta ładowania podaje krzywa У 
rys. 97, 

Zaś moc pierwotną, pobraną ze źródła prądu zmiennego, oblicza się 
całką ?): 


т2+9 
Е 
v Р,= — | гах, 
2x. 
n/2—9 
w której 
e=E,„sinx, i=- Jm (gin x — cos ð), 
1 — cos Ÿ 


Po podstawieniu tych wartości otrzymujemy: 
=/2+9 7/249 
P, = Em Jm . Га сово | зіп хах |, 
2т(1— cos?) 
x/2— 


» n/2—0 


1) Przyjmujemy prostownik jako obciążenie bezindukcyjne źródła prądu і pomi- 
jamy oporność indukcyjną obwodu. Założenie takie, choć niezawsze dopuszczalne, 
uprości nam dalsze przeliczenia, 
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co po wykonaniu całkowania w oznaczonych granicach daje: 
9 — sin $ cos $* 
2x(1—cos3) ` 


Funkcję tę przedstawia krzywa IV rys. 97. 
Na zasadzie równań (161) i (162) znajdziemy sprawność prostownika: 


Р, =En.Jn: (162) 


in % cos * —  соѕ? № 
A DEC b LI (163) 
9 — sin Ÿ cos Ў 


Zależność sprawności od kąta ładowania również mamy na гуз. 97, 
na krzywej VI. Krzywa ta jest bardzo zbliżona do kosinusoidy (krzywa III), 
tak iż z dostatecznem przybliżeniem można napisać: 


nS соѕ®. (163 а) 
Krzywe rys. 97 dowodzą, że maksymalną moc wyprostowaną daje 


- 
є 


nam kąt ładowania około 4 czyli 45° ze sprawnością około 70%. Mniejsze 


kąty ładowania dają wprawdzie mniejszą moc, ale większą sprawność pro- 
stowania, podczas gdy kąty powyżej 45° dają i zmniejszenie mocy i pogor- 
szenie sprawności. Pracę przy kątach ładowania ponad 45° możemy więc 
uważać za przeciążenie prostownika. 


Wobec tego, że prostownik jest urządzeniem elektrycznem, w którem 
po stronie pierwotnej płynie prąd zmienny, a po wtórnej prąd stały, może- 
my go rozpatrywać w sposób dwojaki: od strony prądu zmiennego lub od 
strony prądu stałego. 

Od strony prądu zmiennego ważne będzie dla nas pytanie, jakie ob- 
ciążenie dla źródła prądu przedstawia prostownik wraz ze swoim obwodem 
wyjściowym. Ге oporność zastępcza prostownika otrzymamy z równania 
(162) jako: 


Е? En. Е, ж(1—608%) 


R. = e = (162a) 
P, 2Р, Jm № — іп Ў соѕ ® 
lub też, po uwzględnieniu (159 а): 
p KLA (162b) 


9 —віп 9 соѕз® ` 

. Oporność А, jest wielkością, którą należy wstawić јако R, do równa- 
nią (118) na str. 111. 

Możemy jednakże rozpatrywać prostownik również jako źródło prądu 


stałego o pewnej sile elektromotorycznej E4, którą obliczyć można z rów- 
nań (157) i (162) jako: 


— sin 9 cos * 
Rick сс ДС (164) 
1; 2 (sin #— ® cos?) 


Przebieg tej funkcji mamy na krzywej VII rys. 97. 
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Przy pomocy równania (164) możemy znaleźć, jaką oporność zastęp- 
czą Ry dla prądu stałego przedstawia prostownik, obliczając: 


R. В = z czyli Ry = MLR, (164a) 


Obliczenia te mają znaczenie raczej dydaktyczne, pozwalając rozpa- 
trywać detektor jako generator prądu stałego o sile elektromagnetycznej 
Ег i oporności wewnętrznej Ry. Wyniki otrzymane tą drogą pokrywają się 
zresztą z obliczonemi przy pomocy wzorów poprzednich. 

Przykład. 

Mamy charakterystykę prostolinijną detektora o nachyleniu ijv = 
= 2 тАЈҮ, co odpowiada oporności: 


Та = „TE — = 5009, 
2,1074 
Przyjmując oporność zewnętrzną R = 4000 ©, otrzymamy: 
R _ 4000 5 
ra 500 


czemu odpowiada, według krzywej rys. 98, kąt ładowania: 
) 253 (,3x = 0,942, 
Dla kąta tego mamy sin 9== 0,8, cos # = 0,6. Stąd obliczymy z (159а): 
Em га 500 


=- - == —— = 1250, 
Ja 1 — cos 0,4 
z czego znajdziemy oporność równoważną: 
Б. == 1250, EE с> 35300. 
0,942 — 0,6 . 0,8 


Sprawność prostowania wynosi w przybliżeniu: 
1 У cos Ў = 0,6. 


Przyjmując amplitudę napięcia zasilającego Em = 1 У, otrzymamy 
z (159a): 
Ja = —— m 08:103 A =08mA. | 
1250 
Moc pierwotna według krzywej IV lub równania (162) wyniesie: 
Р, = 1.0,8.1073*.0,177 = 0,141 .10-° W = 0,14mW, 
skąd obliczyć możemy wartość skuteczną prądu zmiennego: 


Г 2 z wu / 2320,20 mA. 


(wartość tę wskazałby amperomierz cieplny włączony przed detektorem). 
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Napięcie wyprostowane (158) wynosi: 
U=1.06=06V, 
zaś prąd wyprostowany (157 b): 


lir = 2, „0,8 .107*.0,3 1 0,15.10—? А = 0,15 т А 


Stąd moc wyprostowana (161): 
Р, = U li = li Ei cos ® = 0,6.0,15 = 0,09 т W, 
a sprawność: 
9 
y= OR 0,60, 
0,14 
со jest zgodne z poprzedniemi obliczeniami. 
Jeżeli detektor pracuje w układzie rys. 57b, str. 11, to przy oporno- 


ści skutecznej anteny R, = 40 О otrzymamy w obwodzie detekcyjnym ma- 
ximum mocy, gdy; 


wM = VR, Ra = | 40. 3530 > 375 9, 
со dla w = 10* (А ~ 188 m) da wymagany współczynnik indukcji wzajemnej 


M = Н =315vH. 
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8-а. Detekcja na zakrzywieniu charakterystyki prostownika. 


Rozwinięta w poprzednich paragrafach teorja prostownika o charak- 
terystyce prostolinijnej stosuje się z dostatecznem przybliżeniem jedynie 
o prostowników lampowych, zasilanych napięciem zmiennem o znacznej 
amplitudzie (w technice odbiorczej — rzędu kilku woltów). W wielu jed- 
nakże przypadkach praktycznych, jak naprzykład w odniesieniu do odbio- 
ru odległych stacji telegraficznych, napięcie zasilające jest zbyt małe, 
ау charakterystykę detektora można było zastąpić przez średnią linję 
Prostą (rys. 99 b, prosta kropkowana). Wahania napięcia odbywają się tu 
w wąskich granicach, dokoła pewnego początkowego napięcia stałego E. 

ore określa nam punkt pracy na charakterystyce. 

Aby otrzymać możliwie skuteczne prostowanie, punkt pracy obie- 
rzemy tak, by gałęzie krzywej po obu jego stronach posiadały nachylenia 
możliwie różne. Nie umieścimy więc punktu pracy ani na części prostoli- 
EM В, ani też w punkcie przegięcia С charakterystyki, na tych bowiem 
С іпКасћ krzywa jest symetryczna і dałaby krzywą prądu również ѕуте- 

Yczną o wartości średniej równej zeru. 
ziałanie prostujące na zakrzywieniu charakterystyki wyjaśni nam 


następujące rozumowanie matematyczne: 
eżeli charakterystyka detektora wyraża się w sposób ogólny funkcją: 
i=f(v), (a) 
to dla napięcia początkowego Е, będziemy mieli prąd początkowy : 
1, = ł (Е,). (b) 
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Napięcie E, i prąd J, są współrzędnemi punktu pracy detektora. 
Jeżeli teraz dokoła wartości początkowej E, napięcie będzie się 
zmieniało, przypuśćmy w sposób sinusoidalny, a więc o wielkość: 
о = V„sin ot, (c) 
to, w pewnej chwili, prąd płynący w obwodzie ulegnie zmianie o pewną 
wartość i, czyli będzie: 


I, Li=f(E,-+v) =1(E, + Уһ зіп ot) (d) 


Rys. 99a. i Rys. 99b, 


Jeżeli w granicach zmian napięcia + Vm funkcja ta jest ciągła і skoń- 
czona, to rozwinąć ją możemy na szereg potęgowy Taylor'a dokoła war- 
tości E,: 


Іі ҢЕ)-ЕР(Е). Vnsinot 2. P(E) Vnt sint ot 4 


+ $ Ре (Eo). Vm* sin? ot +-...-|-- 7 Р (Eo) Vm" sin" ot |-... (e) 
n 
Wobec tego, że 
ł (Е,) = b 
otrzymamy przyrost prądu w postaci: 
„ 2 „m 3 
і = Р (E) Vm sin ot +- еур „sin? of -- ү; Ea Vm „sin? wt +... 
4- "шы „sin”ot +... (0 
п 
Miarą detekcji jednakże nie będą chwilowe przyrosty prądu pod 
wpływem chwilowych wartości napięcia zmiennego — prądem wyprosto- 


wanym będzie średnia wartość przyrostów w ciągu całkowitej wielokrot- 


ności okresu napięcia prostowanego: A 
n 


1 ; 
о кыа ЛЕ 
Аї 1, > f: t (g) 


о 
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czyli 
А т nT 
=. |Р (Е). У, | sino rae p Eo Ya | sintotde + 
nT я 2! > 
nT 1 
ab. E e, [sin wtdt --...|. (h) 


Wiemy zaś, że średnie wartości potęg nieparzystych funkcyj вїпизої- 
dalnych, wzięte przez całkowitą wielokrotność okresu, są równe zeru: 


nT nT 
[ sinorde= [зиый=...=о, (1) 


wobec czego średni przyrost prądu wyprostowanego: 


пТ 


НУ, (Eo) „А fsi ot dt БЕ уа (i) 


nT.4! 


nT 
âi = Ры. > ve f sin? ot dt -- 


o о 


29-3 Po wykonaniu powyższego działania otrzymujemy prąd wyprosto- 


1 ү? 4 n 
dz. | т рур 3 V 4 
2721 FE) +. —*. мв) --...-L7 Иа Бу... 
8 4! 2п п! (165) - 
Ж Jeżeli uwzględnimy, że praktycznie charakterystyki detektorów w za- 
е zakrzywienia z dostatecznem przybliżeniem dają szereg o współ- 
zynnikach potęgowych szybko malejących, czyli że wyrazy o potęgach 
wyższych od trzeciej, można pominąć, wzór (165) napisać można w przy- 
iżeniu w postaci 


2 
NAS "= (EJ). (165a) 


m „Stad wniosek, że dla małych amplitud napięć prostowanych prąd wy- 

4 stowany jest proporcjonalny do kwadratu przyłożonego napięcia zmien- 
80, oraz do drugiej pochodnej charakterystyki. 

e „Należy więc obrać punkt pracy w tem miejscu charakterystyki, w któ- 

47 ke druga pochodna jest największa, czyli w którem występuje naj- 
ksza krzywizna charakterystyki. 


Czułość detektora. 


Bi ЕА równania (165a) wynika, że ze zmniejszeniem napięcia prostowanego 
ае wyprostowany maleje w stosunku kwadratowym. W tym więc sto- 
u maleje czułość detektora wobec stacji o słabym odbiorze. Zja- 
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wisko to zwiększa ogólną selektrywność odbiornika, albowiem gdy siła 
elektromotoryczna stacji przeszkadzającej dzięki właściwościom rezonan- 
sowym obwodów odbiorczych tłumi się w pewnym stosunku, to prąd wy- 
prostowany, który stacja ta da w słuchawkach, stłumiony będzie w kwa- 
dracie tego stosunku. Stąd krzywa rezonansu odbiornika, zdjęta dla sła- 
bych sygnałów przy pomocy prądu wyprostowanego za detektorem, jest 
ostrzejsza od krzywej rezonansu, zdjętej w układzie wielkiej częstotli- 
wości. Dlatego też dla oceny odbiornika zdejmuje się krzywe rezonansu 
za detektorem. *) 
Porównanie takich dwu krzywych rezonansu mamy na rys. 100. 


Gdy wreszcie amplituda napięcia prostowanego spadnie do pewnej 
granicy, można przyjąć, że zmiany jej odbywają się na elementarnym od- 
cinku prostolinijnym charakterystyki detektora, a więc detekcji niema. 

Wynika stąd, że detektor 

posiada pewien próg czułości, 

poniżej którego przestaje re- 

krzywa rezonansu krzywa rezonansu agować na przychodzące sy- 

po detekcji © obwodów w.cz. śnały. Czułość detektora za- 

leży oczywiście od punktu 

pracy i jest tem mniejsza, im 

łagodniejsze jest zakrzywienie 

charakterystyki м danym 
punkcie, 

Stąd wniosek praktyczny, 
że nie można odbierać do- 
wolnie słabych stacyj, stosu- 
jąc wyłącznie wzmocnienie 
prądów małej częstotliwości, 
otrzymanych po detekcji, lecz 

Rys. 100. dla odbioru stacyj odległych 
niezbędne jest wzmacnianie 
prądów wielkiej częstotliwości przed doprowadzeniem ich do detektora. 

To, co dotychczas powiedziano o detektorze prostującym, streścić 
możemy w sposób następujący: 

1) Gdy amplituda napięcia prostowanego jest znaczna (rzędu jedne- 
go wolta i więcej), prąd wyprostowany jest wprost proporcjonalny do na- 
pięcia zmiennego. O ile charakterystyka jest u dołu łagodnie zakrzywiona, 
wybór punktu pracy nie jest zbyt krytyczny. 

2) Gdy napięcie prostowane jest małe (poniżej 0,1 V), prąd wypro- 
stowany jest w przybliżeniu proporcjonalny do kwadratu napięcia, a czu- 
łość detektora zależy w dużym stopniu od wyboru punktu pracy, 

3) Przy bardzo małych amplitudach napięcia prostowanego, zależ- 
nych zresztą od punktu pracy, prostowania niema. 

Na rys. 99b przedstawione są porównawczo te trzy stany pracy 


1) Patrz S, Dierewianko, Badanie odbiorników radjofonicznych, Prz. Radj. 1932, 
str. 33 i nast. 
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Przykład. 


Mamy charakterystykę lampy katodowej dwuelektrodowej, wyrażoną 
równaniem: 
3 


i=80v? pA. 
Kolejne pochodne tej funkcji wynoszą: 
Heiny 7" = 80, 
yvu 
a> mE 185, ma Эйла; 
y y’ | а? | y’ y y’ 


Stąd możemy utworzyć szereg równania (e): 


14+ i=80. VE +120 VE,. Vn sin ot + — 5 Vn’ sin? o £ + 
12у Бу 
ыйыы, m. Ум sin? wt -|- a ZER Vm‘ sint о t- 
1.2.3. VE 1.2.3.46 
ER BGA TY COM. осле а И 
1.2.3.4,5yE,! 1.2.3.4.5.6Y/E* 


Dyskusja tego szeregu wykazuje, że wraz z napięciem początkowem 
wszystkie pochodne parzyste maleją, że więc największą skuteczność pro- 
Stowania mamy w pobliżu E, = 0. 

f Widać również, że, wyjąwszy wartość ŒE, znacznie mniejsze od 
Jedności, dalsze wyrazy szeregu szybko maleją, można więc będzie pomi- 
nąć wyższe pochodne parzyste wobec drugiej pochodnej. 

1 Załóżmy Vm = 1 wolt i obliczmy prąd spoczynkowy i wyprostowany 

a DK? wartości Ё,. 

Ла E, = 1 wolt otrzymamy /, = 80} A, a prąd wyprostowany z rów- 
nań (j) i (165) 
Ai Ми 60 3, Ини 45 а Ине 394 _ 
© U: 08 „AJ cyk: аньт уо? 
=75--0,7-+- 0,23 28,4 A. 


Widzimy więc, że o ile przy E, = 1 wolt czwarta pochodna jeszcze 
wpływa na wynik, to szósta już posiada znaczenie bardzo małe. 
la Е, = 2 wolty będziemy mieli 


zaś prąd l = 80ү82 220) A, 
wyprostowany 
ЗАБ Въ ЗОТ. онан 
y2 8 24 ү32 12 7200 ү512 
Г = 5,3 -+ 0,125 +- 0,013 5,44. A. 
Jest już bardzo mały wobec prądu spoczynkowego. 


Radjotechnika —11, 


Przy napięciu E, = 10 V otrzymamy 


Го = 80y 1000 ~ 2500 р. A. 
zaś prąd wyprostowany 
1,5 
V10 


wynosi zaledwie 0,1% prądu spoczynkowego, a więc charakterystykę uwa- 
żać możemy w tem miejscu za linję prostą. 

Gdybyśmy obrali punkt pracy przy E, = 0, otrzymalibyśmy prostow- 
nik jednokierunkowy. 


DŁ -— 2,41 A. 


9. Detektor o charakterystyce krzywolinijnej, pracujący na oporność. 
Charakterystyka dynamiczna. 


Teorję detektora, pracującego na zakrzywieniu charakterystyki, ogra- 
niczyliśmy w poprzednim paragrafie do warunków zwarcia. Gdy natomiast 
w obwód, zawierający detektor, włączymy szeregowo oporność (oniowąj, 
będziemy musieli uwzględnić dwa zjawiska: 

1) Spadek napięcia wytworzony przez prąd spoczynkowy /„, 

2) Dodatkowy spadek napięcia wywołany przez prąd prostowany. 

Spadek napięcia wytworzony w spoczynku, a temsamem przesunięcie 
punktu pracy detektora, określić możemy w sposób podany na rys. 93, przy 
pomocy prostej spadku napięcia. A mianowicie z punktu na osi odcię- 
tych, odpowiadającego początkowemu napięciu Æo, kreślimy prostą pod 
kątem: 


@ = агссіб R= arc ctg 5 i 


i z punktu przecięcia się jej z charakterystyką detektora odczytujemy 
współrzędne Vd i /, rzeczywistego punktu pracy. 

Punkt pracy detektora pracującego w szereg z opornością jest więc 
zależny od oporności zewnętrznej 1 można бо dobrać w sposób dwojaki: 

a) Zmieniając napięcie początkowe, co odpowiada równoległemu 
przesunięciu prostej spadku napięcia na rys. 93, 

b) Przy stałem napięciu początkowem, zmieniając oporność R, co 
odpowiada prostym o różnych nachyleniach, wychodzącym z tego samego 
punktu Ё, (prosta dla R = 2000 2i dla R = 6000 9), 

Zagadnienie spadku napięcia wywołanego przez prąd prostowany 
znacznie się upraszcza przy założeniu, że oporność R jest zabocznikowana 
kondensatorem Cw (rys. 94) o pojemności dostatecznej, aby zewrzeć skła- 
dową zmienną prądu wyprostowanego, co zresztą odpowiada warunkom 
praktycznym. Wówczas na końcówkach oporu R, a temsamem i na okła- 
dzinach kondensatora, powstaje spadek napięcia U = /,,, R, który dodaje 
się do spadku napięcia początkowego /, R. 

Pod wpływem prądu wyprostowanego następuje więc dalsze przesu 
nięcie punktu pracy w kierunku ujemnym. Wobec tego, że prąd wyprosto- 
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wany jest funkcją ampiitudy przyłożonego napięcia zmiennego, punkt pra- 
cy nie jest ustalony, lecz w miarę zwiększania amplitudy napięcia zmien- 
nego przesuwa się coraz bardziej w dół charakterystyki, przez co zmniej- 
sza się równocześnie prąd spoczynkowy. Na rys. 101 wyraziłoby się to 
przesunięciem początku prostej spadku napięcia z punktu E, do punktu 
fa 
„, Jednakże prąd wyprostowany nie 
jest teraz jednoznaczną funkcją na- 
pięcia prostowanego, jak to było 
w przypadku detektora o charaktery: 
styce prostolinijnej. Po pierwsze zmie- 
nia się tu stale punkt pracy, a prąd 
wyprostowany jest w myśl wzoru 
(165a) funkcja punktu pracy, powtóre 
zaś zmniejsza się równocześnie lo, 
przez co Ді staje siępozornie mniejsze. 


, „Przy większych amplitudach na- 
Pięcia prostowanego detektor zacho- 
wuje się różnie, zależnie od typu cha- 
rakterystyki, Detektor lampowy, po- 
sladający przewodność wybitnie jed- 
nokierunkową, przechodzi wówczas na 
Sposób pracy, rozważony w $ 7, i moż- 
ha doń zastosować rozwiniętą tam 
{еогје, Na tej zasadzie pracują t. zw. detektory mocy (power rectifier), 
detektory lampowe, zasilane amplitudą napięcia rzędu kilku woltów i da- 


jące prąd wyprostowany prawie proporcjonalny do napięcia (patrz rów- 
nania 161 i 161a). 


Rys. 101. 


Prostowniki stykowe, o ile ich charakterystykę można przyrównać do 
Ми odcinków prostych o różnem nachyleniu (patrz rys. 90 b), zachowują 
SIĘ w sposób zbliżony. Jeżeli jednak charakterystyka takiego prostownika 
jest w dalszym swym przebiegu symetryczna (rys. 90 d), to punkt pracy 
w miarę wzrostu amplitudy napięcia zbliża się do punktu przegięcia і sku- 
teczność prostowania pogarsza się. 


Najlepszy obraz zachowania się detektora w rzeczywistych warunkach 
Хз daje jego charakterystyka dynamiczna. Wyraża ona prąd wypro- 
S'owany w zależności od amplitudy napięcia przyłożonego: 


At=f(Vn). (166), 


Cbarakterystykę dynamiczną można zdjąć przy pomocy układu rys. 102, 
oprowadzając do detektora napięcia zmienne V, regulowane zapomocą 
Potencjometru P, i odczytując na miliamperomierzu prądu stałego odpo- 

wiadające tym napięciom prądy /, + Ai, 
T 


niach ypowe charakterystyki dynamiczne detektora przy różnych obciąże- 


podają krzywe rys. 102 dla detektora stykowego. 
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Z porównań tych krzywych wynika, że zależność między prądem wy- 
prostowanym i napięciem staje się tem bardziej prostolinijna, im większa 
jest oporność zewnętrzna wobec oporności detektora. 


10. Modulacja prądu wielkiej częstotliwości. 


Detekcja prądu szybkozmiennego o stałej amplitudzie i częstotliwo- 
ści — zgodnie z poprzedniemi paragrafami — daje nam w wyniku prąd 
stały. Ażeby na stacji odbiorczej otrzymać nie prąd stały, lecz żądane 
sygnały, musimy tak modulować prąd, zasilający antenę nadawczą, aby 
detekcja dała nam przebiegi prądu, odtwarzające przebiegi nadawania 
sygnałów. A więc, jeżeli to jest nadawanie impulsowe, prąd po detekcji 
musi być prądem stałym, przerywanym w odpowiedni sposób, jeżeli zaś 
mamy do czynienia z modulacją telefoniczną, prąd po detekcji musi być 
kopją prądu w obwodzie mikrofonu. 


Rozróżniamy dwa zasadnicze typy modulowania prądu wielkiej czę- 
stotliwości: 


1) Моашасје amplitudy, polegającą na zmianach amplitudy prądu 
nadawczego w sposób żądany; 
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2) Modulację częstotliwości, polegającą na odpowiednich zmianach 
częstotliwości prądu szybkozmiennego, przy zachowaniu stałej amplitudy 
tego prądu. 

. 3) Trzeci sposób, modulacja faz, jest odmianą modulacji częstotliwości, 
jak to stwierdzimy w dalszym ciągu. 

Dla zrozumienia istoty obu zasadniczych typów modulacji mogą nam 
posłużyć następujące przykłady nadawania telegraficznego: 


a) Jeżeli przerywamy i zamykamy obwód anteny lub też obwód, 
zasilający antenę, zapomocą klucza morsowskiego (rys. 103-a), to w ante- 
nie w odpowiednich odstępach czasu powstają ciągi prądu szybkozmienne- 
$o stałej częstotliwości o długości, odpowiadającej czasowi naciśnięcia klu- 


Rys. 103-a, Куз. 103-b, 


czą (patrz rys, 75-a). Prąd ten, po detekcji, daję przerywany prąd stały, 
odpowiadający impulsom prądu w obwodzie morsowskim (rys. 75-a, dół). 
‚ Jaki sposób taka modulacja telegraficzna sprowadza się do modulacji 
Sinusojdalnej, wyjaśniono w $ 1 tego rozdziału. 

b) Przykładem modulacji częstotliwości jest nadawanie znaków tele- 
graficznych metodą t. zw. fali negatywnej, stosowane na stacjach łukowych 
(rys. 103-b). Polega ono na tem, że w antenie stacji nadawczej w spo- 
czynku płynie prąd o częstotliwości własnej obwodu antenowego, zawie- 
rającego całkowitą indukcyjność. Dla nadawania znaków klucz nadawczy 
Zwiera część zwojnicy antenowej, wskutek czego częstotliwość własna ob- 
wodu rośnie, lecz amplituda prądu praktycznie pozostaje ta sama. Otrzy- 
mujemy w ten sposób prąd o przebiegu podanym na rys. 104 u góry. 
ARS oczywista, że prąd taki po detekcji da nam nieprzerwany ciąg prądu 
atego, nie pozwalający wyróżniać poszczególnych znaków (rys. 104 dół). 
Piero gdy stłumimy prąd o częstotliwości spoczynkowej, co możemy 
uskutecznić przy pomocy obwodów odbiorczych o dostatecznej ostrości 
баопапви, do obwodu detekcyjnego dojdą tylko impulsy o częstotliwości 
ać oczej, dając przebieg prądu wyprostowanego, odpowiadający wykre- 
„WINA rys, 75-а, Gdybyśmy obwód odbiorczy przestroili na częstotliwość 
"Poczynkową, otrzymalibyśmy po detekcji impulsy, odpowiadające prze- 
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rwom w nadawaniu, a więc niejako negatyw znaków nadawanych (stąd na- 
zwa „fali negatywnej“). 

Z zestawienia obu systemów modulacji widzimy, że modulacja ampli- 
tudy daje nam w odbiorniku obraz nadawania dzięki samej tylko detekcji, 


а "Znak. +" Przerwa =el 


Rys. 104. 


podczas gdy modulacja częstotliwości wymaga środków pomocniczych dla 
wywołania przebiegu nadawczego (w naszym przykładzie usunięcia prądów 
jednej z częstotliwości promieniowanych przez stację nadawczą). Dlatego 
też modulacja amplitudy jest częściej stosowana i posiada większą donios- 
łość praktyczną. Stąd więc w dalszym ciągu zajmiemy się nią bardziej 
szczegółowo, niż modulacją częstotliwości. 


Odbiór interfereacyjny (heterodynowy). 


Osobne zagadnienie stanowi modulacja sygnałów na stacji odbiorczej, 
której zadaniem jest przystosowanie do odbioru słuchowego sygnałów te- 
legraficznych niemodulowanych (A,). Dawniej używane sposoby przery- 

wania drgań, mechanicznie przy pomocy włó- 
czyka (Schleifer) lub elektromagnetycznie za- 


а pomocą tikkera (oba urządzenia zawdzięczamy 
Poulsenowi) obecnie zupełnie ustąpiły miejsca 
zasadzie nakładania drgań miejscowych na 
drgania odbierane (R. A. Fessenden), co pe 
detekcji daje dudnienia o częstotliwości rów- 


nej różnicy obu częstotliwości nakładanych, 
a więc prąd tętniący zamiast prądu stałego 
(odbiór interłerencyjny czyli heterodynowy). 
Ze względu na własności rezonansowe słu- 
chawki i właściwości ucha różnicę częstotliwo- 
ści nakładanych odbiera się przeważnie w gra- 
nicach od 1000 do 3000 okr. na sekundę. Moż- 
na ją zresztą dowolnie zmieniać, gdyż genera- 
tor drgań nakładanych (t. zw. pospolicie hete- 
rodyna) pozwala zmieniać częstotliwość w 
sposób ciągły. Schemat odbioru heretody- 
nowego podany jest na rys. 105-tym. 


Rys. 105, 
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Zasadę interferencji stosuje się również w t. zw. odbiornikach super: 
heterodynowych („supersonic heterodyne“ Armstrong, Levy), w których — 
z prądu o częstotliwości odbieranej — przez interferencję ze źródłem drgań 
miejscowych i przez detekcję otrzymujemy prąd wypadkowy o częstotli- 
wości mniejszej, który poddajemy wzmocnieniu, a następnie powtórnej 
detekcji. Metodę tę stosuje się przedewszystkiem do odbioru fal krótkich, 
М uniknąć wzmocnienia bezpośrednio prądów o bardzo wielkiej często- 

iwości. 


11. Modulacja amplitudy. 
Pod sinusoidalną modulacją amplitudy napięcia lub prądu wielkiej 


czestotliwości rozumiemy sinusoidalne wahania się jego amplitudy A około 
pewnej wartości średniej A, o pewną wartość Am (rys. 106) z częstotli- 


Rys. 106-а, Rys. 106-b, 
wością kątową p = 27у. Analogicznie do modulacji prądu stałego ($ 1 
tego rozdziału) będziemy tu mieli stopień modulacji: 


Am .„ 
Pina cz. 


А, 
. Zmiany amplitudy przebiegu szybkozmiennego możemy więc wyrazić 
rownaniem: 
A = A, + An ŝin p t = A,(1 --m.sinpt), (167) 
zaś wartości chwilowe tego przebiegu da nam równanie: 


x= А, віпоѓ = A (1+ m .sinp/).sinoć, (167a) 


sił Jeżeli więc w obwodzie elektrycznym o oporności Z działa zmienna 
a elektromotoryczna modulowana o amplitudzie średniej Æo: 


e=E,(1--m.sinpt)sinot, 
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to prąd płynący w tym obwodzie wyniesie: 


і = AR Бо т Хар) 1.7288 Ja (1 + m . sin рі) sin (» £ -+ 7). (168) 


Zakładając dla uproszczenia, że obwód ten jest bezindukcyjny i że 
posiada oporność R, otrzymay: 


i=J,(1--msin.pł)sinot, 
lub po wymnożeniu: 
i = J sin ù t- m Jysinpfsinoć, 


Po przekształceniu ') daje nam to równanie: 
i = J, sin ù — "л cos (о -+ p) £ -+ A cos (vw — p) t. (169) 


W przypadku szczególnym, gdy modulacja jest zupełna (m = 1), rów- 
nanie (169) przybiera postać: 


i = J, sin ù t — A cos (»-|- p) £ -|- 3 cos (о — р). (169а) 


Równanie па modulację amplitudy można zresztą wyprowadzić z za- 
łożeń nieco odmiennych, zależnych od warunków początkowych, a miano- 
wicie możemy również ułożyć następujące równania: 


i =J,(1 +- m cos pł) cos w t = 


== n| cos оѓ -|- + cos (о -+ p) £ + cosl(v — р) | | ; (169Ь) 


i = J, (1 -++ m cos pł) sin ù t = 
=v] sin o £-- 2 (ор) Е sin (o — p) | , (1696) 
i = J, (1 -} m sin pt) cos o t = 


= | cos о é -|- т ЕИ (о -- p) £ — sin (о — p) | | i (169d) 


Wszystkie te równania są równoznaczne, dają bowiem tensam kształt 
krzywej modulacji, różnią się jedynie obranymi warunkami początkowymi. 


1) Stosujemy wzór: 


24-6 
зіп - sin = — i cos 2 — cos б 


2 2 
a -|-B a — 8 
2 


U 
= wt; == рё 
[i 2 р 


i podstawiamy: 


czyli 
a =(w--p)t; = (0 —– р) Ё, 
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Dyskusja tych równań dowodzi, że prąd o amplitudzie, modulowanej 
sinusoidalnie, jest sumą trzech prądów o różnych częstotliwościach, a mia- 
nowicie 


a, , (0-|- p)i (ә —p). 


Pierwszą z nich, która jest częstotliwością prądu niemodulowanego, 
nazywamy częsłołliwością nośną, pozostałe zaś dwie częstotliwościami 
bocznemi czyli modułacyjnemi. Jedna z nich jest większa, druga zaś mniej- 
sza od częstotliwości nośnej o wielkość częstotliwości modulującej p. 

iększą z nich nazywają też z tego powodu górną, mniejszą zaś — dolną 
częstotliwością boczną. Górny prąd modulacyjny (przy obciążeniu bez: 
indukcyjnem) jest opóźniony о 90° względem prądu nośnego, dolny zaś 
wyprzedza go o 90° jeżeli jako stan początkowy przyjmiemy warunki rów- 
nania (169-a). 


Widmo modulacji. 


Częstotliwości boczne nie są tylko pojęciem abstrakcyjnem, wynika- 
Јасет z przeróbek matematycznych. Posiadają one znaczenie fizyczne”), 
a obecność ich można stwierdzić doświadczalnie przy pomocy częstościo- 
mierzą. Drugim dowodem istnienia częstotliwości bocznych jest zjawiska 
demodulacji w obwodach o bardzo ostrej krzywej rezonansu. W obwodach 
takich prądy o częstotliwościach bocznych, jako oddalone od rezonansu, 
występują ze zmniejszoną amplitudą, co ma tensam skutek, jak gdybyśmy 
w odpowiednim stosunku zmniejszyli giębokość modulacji. Demodulacja 
2 powodu rezonansu występuje tem wyraźniej, im wyższy jest ton modulu- 
jący, tembardziej bowiem oddalone są częstotliwości boczne od częstotli- 
wości nośnej, na którą nastrojony jest obwód. Staje się to przyczyną znie- 
kształcenia częstotliwości przesyłanych dźwięków, gdyż tony wyższe skut- 
kiem tego zjawiska ulegają przytiumieniu. 

Można wreszcie dowieść istnienia tych częstotliwości, otrzymując dro- 
$ą syntezy częstotliwości przebieg modulacji amplitudy. 

Obecność częstotliwości bocznych sprawia, że stacja o modulowanej 
amplitudzie prądu w antenie nie promieniuje jednej tylko fali o częstotli- 
wości nośnej, lecz również fale odpowiadające obu częstotliwościom bocz- 
nym. Stąd zakres częstotliwości, zajmowany przez taką stację, posiada 
szerokość równą podwójnej częstotliwości modulującej, a więc2 v (rys. 107-a). 

akres ten nosi nazwę widma częstotliwości modulacji lub w krótkości 
widma modulacji. Aby dwie stacje nie przeszkadzały sobie wzajemnie, 
onieczne jest nietylko, by ich widma modulacji nie zachodziły za siebie, 
ecz ponadto wymaga się, aby między częstotliwościami krańcowemi obu 
widm istniał pewien odstęp. 

Gdy przy pomocy modulacji amplitudy przesyłamy mowę lub muzykę. 
modulujemy prąd nośny już nie jednym tonem sinusoidalnym, lecz szeroką 
wstęgą częstotliwości słyszalnych (rys. 107 b). Jak już podano w $ 2 tego 
rozdziału, częstotliwości modulujące dla telefonji ogranicza się do zakresu 


Patrz m. in. M. Colebrook, The Physical Reality of Side Bands, Wireless Eng. 
r, 4, 1931, ciekawy materjał znajduje się również w pracy A. D. Ladner'a „A Study 
ave Synthesis by Mechanical Means* w „Marconi Review" Nr. 9— 11, z r. 1929, 
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od 200 do 3000 okr/s, dla radjofonji dochodzą do rozpiętości 50 do 10000 
okr/s. Wskutek tego, idealnie biorąc, stacja radjofoniczna zajmowałaby 
widmo szerokości 20 kc/s jednakże 

szereg niedoskonałości technicz- 

Jm nych sprawia, że nie przekracza ono 

w praktyce 10 do 12 kc/s. Jest to 

zresztą pożądane ze względu na to, 


nJm 2 : созде реи 
sz z że fale stacji radjofonicznych w Eu- 
а ropie rozmieszczone są w odstę- 
w-p w wp pach zaledwie 9 kc/s, a czasami na- 


wet w mniejszych, skutkiem czego 
widma ich zachodzą częściowo na 
siebie, powodując wzajemne zakłó- 
cenia. 

Również i stacja o nadawaniu 
telegraficznem, zgodnie z tem, co 
powiedziano w $ 1 tego rozdziału, 

b promieniuje mniej lub więcej sze- 
rokie widmo częstotliwości. Sche- 
matycznie podano to na rys. 107 с. 
Szerokość widma  telegraficznego 
jest tem szersza, im bardziej znaki 
telegraficzne zbliżone są do prosto- 
kątnych. Znaki spłaszczone dają 
widmo modulacji węższe. 

Stosunek procentowy пај- 

с większej częstotliwości modulu- 

jącej do częstotliwości nośnej 

Rys. 107. posiada doniosłe znaczenie prak- 

tyczne, choćby ze względu 

na szerokość zajmowanego widma i na wymaganą ostrość rezonansu 

urządzeń odbiorczych. Jak stosunek ten przedstawia się dla różnych za- 
kresów fal, gdy założymy у „ах = 5 Кс/ѕ, dowodzi następująca tabelka: 


Długość fali 
m 


w-sp w-sp ш-р w wrp ш+зр отер" 


Częstotli- Stosunek procentowy 
wość kc/s 100% 


30000 + 50% 
10000 + 17% 
3000 + 5% 
1000 + 1,74 
300 + 0,5% 
100 + 0,17% 
30 + 0,05% 
10 + 0,017% 


170 


Okazuje się z niej, że w falach powyżej 10000 m (poniżej 30 kc/s) 
telefonja nawet w najskromniejszym zakresie częstotliwości nie dałaby się 
zrealizować ze względu na olbrzymią szerokość procentową promieniowa- 
пебо widma. Częstotliwości nośne tego zakresu nadają się dlatego jedynie 
dla celów telefonji przewodowej przy pomocy prądów nośnych. Im krótsza 
natomiast jest fala nośna, tem korzystniejszy jest stosunek procentowy 
widma modulacji do częstotliwości nośnej, tem łatwiej więc można uniknąć 
szeregu trudności konstrukcyjnych i eksploatacyjnych. 


Z poprzednich rozważań wynika, jaki zgubny wpływ dla radjokomu- 
nikacji mogą mieć zniekształcenia amplitudy prądów modulujących, albo- 
wiem wprowadzenie do widma modulacji 2-giej lub — co gorsza — 3-ciej 
harmonicznej, szczególnie wyższych tonów, znacznie poszerza widmo mo- 
dulacji, wywołując przeszkody w widmach fal sąsiednich. Łatwo sobie 
uzmysłowić, że nawet kilkuprocentowe harmoniczne w widmie stacji o du- 
żej mocy i głęboko modulowanej mogą przeszkadzać stacjom słabym lub 
o modulacji niezbyt głębokiej. 


12. Warunki energetyczne modulacji amplitudy. 


Równocześnie ze zmianą amplitudy prądu modulowanego zmienia się 

oczywiście i moc wydzielona w obwodzie. 

Jeżeli założymy, że р < w, to przyjąć możemy, że w ciągu jednego 

okresu prądu nośnego amplituda jego nie zmieni się, możemy więc całko- 

wać przez jeden okres 7, przyjmując, że w tym krótkim czasie pł = const. 

168) więc moc wydzieloną w ciągu okresu 7 da nam całka (patrz równanie 
R 


(1 +msinpt | . |sin*otdt, 


0 


У 
Pr= | в.да. К 
Т Т 
0 


czyli 


JAR 
P == о 
NPA 


| 1+- msinpt ) ; (170) 


108) Po rozwinięciu kwadratu równanie to możemy wyrazić w postaci (rys. 


Pr= (1 + 2msinpt--msin*pt |= 


JER 


m? m? 
1 +— | 2 тѕіпрі — — соѕ 2 4: (170a) 
- | +7 + 2msinpt — © -cos2p 


A więc moc chwilowa wydzielona w obwodzie składa się z mocy wy- 
lonej przez falę nośną: 
ЛА 


2 


dzie 


P, 
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oraz z тосу wahającej się pod wpływem modulacji. Jak wynika z wy- 
kresu rys. 108, wahania mocy, pomimo obecności drugiej harmonicznej czę- 


Rys 108, 1) 


stotliwości modulującej, odbywają się z częstotliwością prądu modulujące- 
бо. Gdy założymy m = 1, otrzymamy z równania (170) 


Р; тах == 4 Jo” R 
2 


—=4Ру, (170Ь) 
a więc moc chwilowo dochodzi do czterokrołnej wartości mocy fali nośnej 
(mocy spoczynkowej). 

Ażeby otrzymać całkowitą moc (moc skuteczną), wydzieloną w czasie 
modulacji, musimy scałkować wyrażenie (170-a) w granicach jednego okre- 
su modulacji Ө; 1 


6 Өө 18) 


J? R m 2m Г 
= Prdt == tdt - t dt 
© | 4 |+ AF 0 [еар Ra! сер |. 
0 0 
co się równa v 
yae m т? 
P= 1 1 = { 171 
ŻA WBD sa wa ат) 
i daje przy pełnej modulacji: 
Рі = 1,5 Р,. (171a) 


A więc pod wpływem modulacji amplitudy, średnia moc prądu szybko- 
zmiennego zwiększa się, dochodząc przy pełnej modulacji do 1,5 wartości 
mocy spoczynkowej. Ta nadwyżka mocy przypada na prądy o częstotli- 
wościach bocznych, i to na oba w równej mierze. Mamy więc w prądzie 
modulowanym następujący bilans mocy: 


Prąd nośny: 
SRA Ру = a ; 
д 2 
; 4 Јо R 
) Na гуз. 108 powinno być: Р, = 2 
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Prąd modulujący górny: 


ME NIOM 
аер. Р, =— .*—; 
+P E rE 
Prąd modulujący dolny: 
MEDER 
0 =P РГЕ P, ———. Зет?) 
8 А 4 2 
Całkowita moc modulująca: 
Pom у 
moc 2 ; 


co dla m = 1 daje 
P=15PB,; Р мырын А Roe ść 
4 2 


A więc przy pełnej modulacji w każdej z fal bocznych zawarta jest moc 
równa jednej czwartej mocy fali nośnej. 

Na podstawie wzoru (171) możemy obliczyć wartość skuteczną prądu 
modulowanego. Jeżeli wartość skuteczna prądu nośnego wynosi: 


to otrzymamy skuteczny prąd modulowany: 


у тиа ONE" 
ҮРҮҮ =— 1 - = "у i- , 172 
= ү р" Ра (172) 


Со znowu dla m = 1 da 
Лод = Ј,У1,52 1,225 J,. (172a) 


Z tego wynika, że pod wpły- 
wem modulacji amplitudy prąd 
w obwodzie przyrasta, dochodząc 
Przy pełnej modulacji do około 
1,22-krotnej wartości prądu spo- 
czynkowego. 


Zależność przyrostu skutecz- 
nych wartości mocy i prądu od głę- 
okości modulacji podają krzywe 
rys. 109, 


А Wzór (172) pozwala nam obli- 

"Rh głębokość modulacji nadajnika 

w podstawie pomiaru prądu spo- 
ynkowego i prądu podczas modu- 

ас sinusoidalnej. Głębokość mo- 
Uacji da nam wzór: 


ms=j/ 2 (GE ) (173) 


Wartość tę można również odczytać bezpośrednio z krzywej rys. 109. 
Jak widać z tej krzywej, pomiar jest mało dokładny dla niezbyt głębokiej 
modulacji. Wymaga on ponadto, aby napięcia źródeł zasilających były nie- 
zależne od zmian obciążenia, wywołanych przez modulację, w przeciwnym 
bowiem razie wartości w spoczynku i podczas modulacji nie są tesame. !) 


Przykład. 
W antenie o oporności 13,5% zmierzono skuteczną wartość natężenia 
prądu w spoczynku J, = 95 amperów, zaś w chwili modulowania nadajni- 
ka przebiegiem sinosoidalnym natężenie to wzrosło do  Jmod == 107 am- 


perów. Stąd obliczyć możemy głębokość modulacji: 


"=}/2 oai 1|= 015. 
„| 95 \ 


Moc w antenie w spoczynku wynosiła: 


Р = 95° , 13,5 = 122.10° W =122KW, 


zaś w czasie modulacji 75--procentowej: 
Роа = 1073 , 13,5 = 155 KW. 
Na obie częstotliwości boczne przypadało więc: 
155 — 122 = 33KW. 
Przy modulacji pełnej otrzymalibyśmy w antenie moc: 


Ро = 1,5 . 122 = 183 KW, 
zaś natężenie prądu: 
Jivoy = 95, 1,225 = 116 A. 


v 


13. Detekcja pradu o modułowanej amplitudzie. 


Rozpatrzymy tu warunki idealne, a mianowicie, że siła elktromoto- 
ryczna modulowana działa w obwodzie bezindukcyjnym. Rozważania na- 
sze rozdzielimy na dwie części, a mianowicie na detekcję prostolinijną i na 
detekcję o przebiegu kwadratowym. 


a) Detekcja prostolinijna. Dla uproszczenia założymy, podobnie jak 
to uczyniliśmy w paragrafie 12, że 
р << Р w ў 
wobec czego całkując w granicach jednego okresu wielkiej częstotliwości, 


przyjąć możemy wielkość p.t, jako stałą. Dzięki naszemu założeniu przy- 
jąć możemy ponadto, że oporność urojona kondensatora wyrównawczego 


1) Patrz m. in. №, N. Tuttle, Modulation Measurements on Broadcast Transmitters 
G. R, Е, tom У, Nr. 10 marzec 1931. 
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jest znikomo mała dla częstotliwości nośnej, bardzo duża natomiast dla 
częstotliwości modulującej, czyli: 


RLŹRĘ >. (175) 
To założenie co do oporności kondensatora będzie miało znaczenie 


decydujące dla dalszej dyskusji. 
Wreszcie, aby uprościć całkowanie, założymy, że oporność wewnętrzna 


jest mała wobec oporności detektora, tak, iż możemy przyjąć Iz. co 
nam daje prąd ргоѕіомапу o przebiegu połówek sinusoidy. 


Na zasadzie powyższych założeń jeden okres prądu wielkiej częstotli- 
wości wyrazić możemy паѕіеријасеті równaniami (patrz rys. 110): 


od {= 0 do t=- і =J,(1 + m sinp і) ѕіпоѓ, (а) 


od t= 2 ат if, (b) 


Rys. 110. 


Średnią wartość tego prądu da nam całka: 
JĄ 
ię = „(7 msinp) > |sinotdt. (c) 


skąd mamy przebieg prądu średniego w zależności od modulacji 


is = J (1 4- т sinpi). (174) 


о 
R 
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czyli: р 
Їз, = L 2 "sinpt, (174a) 


т 
Równanie to wskazuje, że prąd wyprostowany zawiera składową stałą: 
Jo 


oraz składową zmienną o częstotliwości modulującej: 


m. 4 барі А 

Składowa zmienna modulująca, jak widać, ściśle odpowiada przebie- 
бомі modulacji, a amplituda jej proporcjonalna jest do głębokości modu- 
lacji prądu nośnego. Jedynie składowa zmienna jest składnikiem użytecz- 
nym prądu wyprostowanego, ona bowiem dostarcza energji dla wprawie- 
nia w ruch błony słuchawki. 

Dzięki temu siła odbioru, osiągnięta przez stację nadawczą w danej 
odległości, zależy nietylko od amplitudy fali nośnej, lecz również od głę- 
bokości modulacji, i z dwu stacji ta nam zapewni w danem miejscu silniej- 
szy odbiór, dla której wartość bezwzględna amplitudy modulującej będzie 
większa. Dzięki temu i zasięg stacji radjotelefonicznej rośnie z głębokością 
modulacji. Stosowanie więc głębokiej modulacji pozwala na zmniejszenie 
mocy stacji nadawczej, co jest korzystne nietylko ze względów ekonomicz- 
nych, lecz ze względu na zmniejszenie interferencji fali nośnej z falami 
innych stacyj. 


Rozważania nasze odnosiły się coprawda, w myśl założenia, do układu 
zwartego jednakże obecność większej oporności zewnętrznej, zaboczniko- 
wanej kondensatorem wyrównawczym, nie wpływa na przebieg prądu wy- 
prostowanego, o ile oczywiście spełniona jest nierówność (175). Zgodnie 
bowiem z równaniami (159b) kąt ładowania jest niezależny od napięcia 
zasilającego, zaś średnia wartość prądu, jak to wynika z równań (160) 
i (160 a), jest przy stałym kącie ładowania proporcjonalna do tego napięcia. 

Wobec tego przebiegi i wartości bezwzględne średniego prądu wypro- 
stowanego, odniesione do okresu wielkiej częstotliwości, są wprawdzie od- 
mienne niż w obwodzie nieobciążonym, lecz obwiednia ich ściśle odpowiada 
krzywej modulacji. Dzięki temu detektor o charakterystyce prostolinijnej 
nie powoduje zniekształcenia amplitudy. 

Natomiast może on być przyczyną zniekształcenia częstotliwości, a to 
ze względu na obecność kondensatora wyrównawczego. A mianowicie, we 
wstępie założyliśmy, że jego pojemność jest tak dobrana, aby było 


1 1 
<R< 
оС РС 


Warunek ten łatwo spełnić dla wielkich częstotliwości nośnych, co sta- 
nowi jeszcze jedną poważną zaletę stosowania ich dla radjotelefonji. Gdy 


(175) 
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natomiast częstotliwość nośna jest stosunkowo mała i zbliża się rzędem 
wielkości do najwyższych tonów modulujących, kondensator posiadający 
małą oporność dla prądów o częstotliwości nośnej, będzie również częścio- 
wo przepuszczał prądy o największych częstotliwościach modulujących, 
osłabiając wysokie tony i tłumiąc harmoniczne tonów niższych (demodula- 
cja wyższych tonów przez detekcję). W przypadku skrajnym, gdy opor- 
ność urojona kondensatora będzie znikomo mała dla częstotliwości modu- 
lujących, w obwodzie zewnętrznym otrzymamy tylko składową stałą i de- 
tektor nie odtworzy nam modulacji. 

O wpływie kondensatora wyrównawczego na odbiór tonów o różnej 
wysokości pouczyć nas może następujące przeliczenie: 

Jeżeli oporność omowa odbiornika energji wynosi R = 4000 ©, 
a chcemy, by składowa szybkozmienna o częstotliwości kątowej 
w == 10%(), 1900m), płynąca przezeń, nie przekraczała 5%, musimy 
obrać taką pojemność kondensatora, aby było 
1 1 


„== == © і = ~ Ą "sy n 
A= ac 2008, czyli C= 2005 OT 


Wówczas dla tonu У = 800 (р = 27У ~ 5000) kondensator ten będzie 
przedstawiał oporność 


1 


= Q 
5, 107,5000 ~ 0000% 


X 800 = 
dziesięciokrotnie większą od oporności użytkowej. Natomiast dla tonu 
У = 8000 (w = 50000) oporność ta będzie wynosiła zaledwie 


1 


- == Q 
EA ke la E N h ысы 


Xgo0o == 


czyli będzie równa oporności odbiornika. 

, Jeszcze bardziej niekorzystnie przedstawi się detekcja wyższych to- 
nów, gdy odbiornik jest indukcyjny. Załóżmy, że jest to słuchawka telefo- 
oniczna o oporności skutecznej 4000 © i indukcyjności 0,5 Н. Wówczas 
oporność odbiornika wyniesie dla v = 800 


Z soo = ү (5000 . 0,5)? -+ 4000° = 4700 9, 
zaś dla v — 8000 
Zso = ү (50000 . 0,5)? -|- 4000* ~ 25000 ©; 


2 czego wynika, że dla tonu v = 8000 słuchawka jest praktycznie zwarta 
Przez kondensator. W rzeczywistości warunki będą jeszcze gorsze ze wzglę- 
u na wzrost oporności skutecznej słuchawki przy tej częstotliwości z po- 
wodu strat w żelazie. 
{ Przykład ten wskazuje, jak niekorzystne są dla radjotelefonji dłuższe 
ale i że w przypadkach takich, jaki podaje przykład, raczej należy sto- 
sować kondensator zamały i zgodzić się na gorsze wyrównanie prądu szyb- 
ozmiennego, a temsamem gorszą sprawność detekcji, niż spowodować nad- 


mierne zniekształcenie częstotliwości. 


Radjotechnika — 12. A 


Wkońcu należy zwrócić uwagę jeszcze na jeden szczegół. Składowa 
wielkiej częstotliwości zgodnie z równaniami (a) i (b) na początku tego 
paragrafu, jest prądem prostowanym jednopołówkowo, który wyrazić moż- 
na szeregiem równania (154). Zawiera on więc również ЕЛЫ аклен pod- 
stawową oraz jej harmoniczne parzyste i to zgodnie z (a), o proporcjonal- 
nie modulowanej amplitudzie, Można więc, umieszczając w obwodzie wyj- 
ściowym—zamiast oporu zabocznikowanego pojemnością—obwód rezonan- 
sowy nastrojony na daną częstotliwość, otrzymać ponownie prąd wielkiej 
częstotliwości modulowany. Zjawisko to jest bardzo ważne dla szeregu 
lampowych urządzeń modulacyjnych, pracujących połówkowymi przebie- 
баті prądu. 

b) Charakterystyka o przebiegu kwadratowym. 

Przyjmując równanie detektora czysto kwadratowe (rys. 111) 

i= 1,-- 6°, 
i podsławiając 
v = V,(1 +m sin pt).sinot, 


I,- prad spoczynkowy 
AI - prąd wyprost. fali nośnej 


Rys. 111. 
otrzymamy po rozwinięciu i odpowiedniem przekształceniu 
т? z 1 


i=h--b Vo? Ę + alt” sin pt — ч cos 2pt— (ą 3) cos2w/ 4- 


2 
—m.cos2ot.sinpt-|- а „c0s2t.cos2pt|. (176) 
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Z równania (176) wynika, że detekcja o przebiegu kwadratowym daje 
w wyniku: 
руи т? 
аа. [ 


1. składową stałą: 
2. składową o częstotliwości modulującej: 
bm V sin рї; 
3. drugą harmoniczną częstotliwości modulującej: 


4 = cos 2 pl; 


4. drugą harmoniczną częstotliwości nośnej: 


bV т? 
2 (ER 7 


5. drugą harmoniczną częstotliwości nośnej modulowaną z częstotli- 
wością modulującą i jej drugą harmoniczną: 


° 1/2 
— bm Vè .cos2 ot. sin pt -|- 4. 9_с052 w £ cos 2 pf, 


Składowe wymienione pod 4. i 5. są to wielkie częstotliwości, nie wcho- 
zą więc pod uwagę dla detekcji. Podobnież nie posiada znaczenia dla 
odbioru fal modulowanych składowa stała. Ważne natomiast są dla nas 
składowe 2-ga i 3-cia. Pierwsza z nich jest to prąd o częstotliwości modu- 
ującej, a więc dla nas najważniejszy. On jeden przy odbiorze telefonicz- 
nym jest składnikiem użytecznym detekcji. Widzimy ze wzoru, że, podob- 
nie јак przy detekcji prostolinijnej, tak i tu amplituda tego prądu jest pro- 
porcjonalna do głębokości modulacji. Lecz równocześnie jest on propor- 
cjonalny do kwadratu amplitudy prądu nośnego, czem zasadniczo detekcja 
© przebiegu kwadratowym różni się od prostolinijnej, zresztą zgodnie z tem, 
co wyprowadziliśmy dla detekcji sygnału niemodulowanego. 
Jednakże obok częstotliwości modulującej detekcja o przebiegu kwa- 
ratowym daje nam jej drugą harmoniczną, a więc wywołuje zniekształ- 
cenie amplitudy prądu modulowanego (krzywa i na rys. 110). Wzór wska- 
zuje, że harmoniczna ta jest proporcjonalna do kwadratu głębokości modu: 
асјі і że w skrajnym przypadku m = 1 osiąga 25% częstotliwości podsta- 
wowej. Wynika stąd ważna wskazówka, że chcąc zapewnić niezniekształ- ` 
Солу odbiór telefonji na duże odległości (gdyż w tych przypadkach prze- 
ewszystkiem wchodzi pod uwagę detekcja krzywolinijna), nie możemy 
modulować zbyt głęboko. Łatwo się przekonać, że już przy т — 0,5 otrzy- 
mamy harmoniczną wynoszącą około 6?/o podstawowej, co wprawdzie daje 
Warunki zupełnie znośne dla telefonji handlowej, lecz przekracza normy 
opuszczalne dla radjofoniji. 
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Zaznaczyć tu należy, że równanie rzeczywistej charakterystyki detek- 
tora zawiera jeszcze składowe wyższych potęg, które dają harmoniczne 
częstotliwości o odpowiednich rzędach i o amplitudzie również rosnącej 
z głębokością modulacji.') Wynika stąd, że detektor krzywolinijny jest 
poważnem źródłem zniekształcenia amplitudy, tem groźniejszem, im głę- 
biej modulowane sygnały odbieramy. 


Technika odbiorcza stara się zapobiec zniekształceniom amplitudy, ` 
wywołanym przez detekcję, dążąc do budowy detektorów o charaktery- 
styce prostolinijnej. Chociaż w praktyce detektory o idealnej charaktery- 
styce prostolinijnej prawie że nie istnieją, to jednak można otrzymać de- 
tekcję zadawalającą wymogi praktyczne, doprowadzając do detektora sy- 
śnały dostatecznie wzmocnione, tak aby osiągnąć prostowanie zupełne (de- 
tektory mocy). Jeżeli przytem prąd odbierany nie jest modulowany na- 
zbyt głęboko (np. m < 0,8 rys. 112), wówczas cały przebieg modulacji przy- 
pada na część prawie prostolinijną charakterystyki detektora, dzięki czemu 
po detekcji otrzymuje krzywą modulacji praktycznie sinusoidalną. 


Rys. 112. 


Z detekcją w takich warunkach łączy się zjawisko pozornego zwiększe- 
nia głębokości modulacji. Przyczyną jego jest krzywolinijna zależność prą- 
du wyprostowanego od napięcia, występująca na początku charakterystyki, 
a więc w części niemodulowanej, jak to widać na rys. 112. Zjawisko to jest 
przyczyną błędów w pomiarach modulacji, opierających się na badaniu prą- 
du po detekcji. 


1) Patrz т, і, №, L. Mc, Pherson, Electr, Commun., lipiec 1928. 
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14. Modulacja amplitudy prądu, zawierającego wyższe harmoniczne. 


Często prądy nośne, stosowane w praktyce radjotechnicznej, zawierają 
szereg wyższych harmonicznych, tak iż wyrazić je możemy szeregiem 
Fourier'a w postaci 


= У Jalna tio] =, sin (w £ -+ 9,) + J: sin (2 w £ -|- 9a) +- 
n= 1 


+J sin (3 o ё-|{-ф„)-|-....-Е./и5п(#®їЁ--%„)-Ь.... 


Jeżeli do poszczególnych członów tego szeregu zastosujemy równanie 
(168) z $ 11-go, otrzymamy szereg prądów o modulowanej amplitudzie: 


4 n оо 
сет = У) 2,1 тварі) sin(n ot- pn) (178). 
n 1 


i= J, (1 -- т sin pt) sin (o t+- Ф) 4 
+50 + m sin pt) sin (o t4 фә) + 
+ J, (1 -+ m sin рї) sin (о t -- Ф„) +- 
POETA PPT OSA KTO -| 
-- Ji(1 -- msinpź) sin (2 © t- Фл) +- 
a ADI PE CE MY RACZ PA 


Z równań tych wynika, że modulacja amplitudy szeregu Fourier'a daje 
w wyniku szereg prądów harmonicznych, z których każdy jest modulowany 
w amplitudzie z łą samą częstotliwością i z tą samą głębokością, co prąd 
podsławowy. 

A więc stacja modulowana, mająca w antenie prąd nie idealnie sinu- 
soidalny, lecz zawierający wyższe harmoniczne, promieniuje szereg fal 
modulowanych o tymsamym charakterze, co fala podstawowa. 

Każda więc z tych fal może być odbierana oddzielnie, co przy zna- 
cznym odsetku natężenia harmonicznych sprawia, że stacja taka zamiast 
jednego widma zajmuje szereg widm o tejsamej szerokości. Dlatego współ- 
czesna technika nadawcza dąży wszelkiemi środkami do tego, by ograni- 
czyć promieniowanie fal harmonicznych. 

Równanie (178) i wyciągnięte zeń wnioski odnoszą się oczywiście 
tylko do przypadku, kiedy modulujemy prąd o przebiegu zniekształconym, 
nie zaś do przypadku, gdy ulega zniekształceniu amplitudy prąd wielkiej 
częstotliwości już zmodulowany. Krańcowym przykładem tego przypadku 
jest krzywolinijna detekcja prądu modulowanego i wyprowadzone tam 
wnioski możemy w zasadzie zastosować i tu. Jak wykazano w równaniu 
(176) i wyjaśniono w dalszym ciągu, każdej harmonicznej częstotliwości 
nośnej towarzyszy harmoniczna częstotliwość modulującej tego samego 
rzędu. Jeżeli takie zniekształcenie występuje w nadajniku (nadajniki mo- 
dulowane na niższych stopniach mocy, w których następnie wzmacnia się 
wielką częstotliwość modulowaną — system obecnie prawie wyłącznie sto- 
sowany w radjofonji), widmo modulacji znacznie się rozszerza, zwiększa- 
jąc przeszkody powodowane przez stację. 
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15. Zasadnicze sposoby modulowania amplitudy. 


W najogólniejszych zarysach podzielić możemy sposoby modulowania 
amplitudy na następujące 3 grupy: 

1) Zmiana oporności obwo- 

Mikrofon du; 
2) Zasilanie generatora prą- 
du modulowanego zmien- 
|Telefon ną siłą elektromotorycz- 

ną; 
3) Sumowanie sił elektro- 
a motorycznych modulo- 
wanej i modulującej w 
obwodzie o krzywoli- 
nijnej charakterystyce 

b oporności. 

1) Typowym przykładem 
modulacji przy pomocy zmiany 
i oporności omowej obwodu jest 
zastosowanie mikrofonu węglo- 
wego (rys. 113a і b) Zależność 
Rys. 113, prądu w obwodzie jako funkcję 
jego oporności przy stałej war- 
tości napięcia zasilającego wyraża krzywa rys. 113 b, posiadająca charakter 
hiperboliczny. Jeżeli przy pewnej oporności R, płynie w obwodzie ргай!) 


i 
1 
I 
U 
! 
I 
I 
! 
I 
1 


0 


ОЛЕГЕ ГУ, АИ — 


h= р- ' (а) 


to pod wpływem np. zmniejszenia oporności o wielkość A R prąd wzrośnie 
do wartości 


R 
ы : 4 е AR 
Wyrażenie to możemy rozwinąć w szereg Maclaurina względem R 
co da nam 
E AR АЮ\? ARAS i 
h+âi=— |1--—+|—| H +..... : 
вама) ы 0. 0 
Odejmując (a) od (c), otrzymamy wyrażenie na Ai; 
4 Е | AR AR)? 4А \° 
Аі = zh == тай бы OO 2 179 
: R, R ARTE T | | ; 


!) Wyjaśnione tu zasady odnoszą się do modulacji tak prądu stałego jak i zmiennego. 
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Jeżeli założymy, że oporność AR zmienia się sinusoidalnie, czyli 
AR=rsinpt, 


gdzie r jest amplitudą zmian oporności, to wyrażenie na zmiany prądu 

przyjmuje postać 

1 r 
sinpi- 

[чеке 


U 


0 


r r 
sin pt +( 
R, R 

Z równania (179a) widzimy, że modulacja tego rodzaju jest źródłem 
zniekształcenia amplitudy, daje bowiem szereg wyższych harmonicznych 


| sin? pf -|-..... . (179a) 


; ; r 
częstotliwości modulującej. Zniekształcenie to rośnie ze stosunkiem R 
0 
r 
czyli z głębokością modulacji. Jedynie przy bardzo małym stosunku PR 
0 
dalsze człony szeregu można pominąć i napisać 


ф== т sin pt. (180) 


Ze względu na to, że metoda zmiany oporności nie dopuszcza głębszej 
modulacji bez zniekształceń, stosowanie jej w obwodach prądów szybko- 
zmiennych jest bardzo ograniczone') (prymitywne stacyjki małej mocy). 

osiada ona natomiast bardzo doniosłe znaczenie dla modulacji prądu sta- 
łego w urządzeniach, z których czerpiemy bardzo małą moc, rzędu 10-* W. 
1 b (telefonja drutowa, obwody mikrofonowe urządzeń radjotelefonicz- 
nych), 


Emsin pl 


Rys, 114a, Rys, 114-Ь, 


* 2), Ażeby istniała możność modulowania generatora przez zmiany 
кыйна zasilającego, musi istnieć zależność prostolinijna między napięciem 
со em, a wytwarzanym prądem wielkiej częstotliwości. Taka zależ- 
k шее w szerokich granicach „między napięciem anodowem generato- 
dą ; | POWego, a prądem w obwodzie rezonansowym, leżącym między ano- 

а i katodą (krzywa rys. 114b) (zasada modulacji anodowej czyli Hei- 


(Pungs, Атан! kategorji należy dławik modulacyjny wielkiej częstotliwości 
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sing'a). Sile elektromotorycznej stałej E. zasilającej generator, odpowiada 
prąd szybkozmienny o wartości skutecznej Jo. Jeżeli na nią nałożymy siłę 
elektromotoryczną zmienną, np. sinusoidalną o przebiegu Ænm . sin pł, to prąd 
w obwodzie rezonansowym pocznie się wahać sinusoidalnie około wartości 
średniej Јо, czyli da nam sinusoi- 
dalną modulację amplitudy prądu 
szybkozmiennego. Dzięki temu, że 
zachowana jest prostolinijna zależ- 
ność między napięciem zasilającem 
i prądem w bardzo szerokich grani- 
cach, urządzenia tego typu dopusz- 
czają modulację, zbliżoną do 100%. 

3) Jeżeli w obwodzie o stałej 
oporności omowej nałożymy na sie- 
bie dwie siły elektromotoryczne o 
znacznie różniących się częstotli- 
wościach w i p (o różnych rzędach 
wielkości), a więc 


v= V, ѕіпоѓ -4 V.sinpf, (а) 


V, sin pt V, sinwt 


modulacji amplitudy nie otrzyma- 
my: te siły elektromotoryczne da- 
dzą nam dwa prądy, istniejące nie- 
zależnie obok siebie (rys. 115). 
Przebiegi zmienią się z chwilą, gdy 
zależność między siłą elektromoto- 
ryczną i prądem będzie krzywoli- 
nijna, a w szczególności, gdy będzie 
ona kwadratowa (rys. 116): 


Rys. 1155 i=[,--av--bo*. (b) 


Podstawiając w równaniu (b) wartość v z równania (a), otrzymamy 


1=1,4-а(У, sinot+ V;sinpt) +-b(V, sino t4 И, віп рі), (181) 
czyli 
i =/,-a(V, sin o t- V, sin pf) + 
-+b (1,2 sin? o 74-2, Vi. Vasinw£ sin pt +- V sin? pt).  (181-a) 


Pierwszy i trzeci człon wyrażenia w nawiasach prostych przedstawiają 
drugie harmoniczne obu częstotliwości nakładających się i dla modulacji zna- 
czenia nie mają, tembardziej, że będą zwarte przez obwód rezonansowy, na- 
strojony na о, Natomiast człon środkowy można przekształcić (patrz 
$ 11) na 


b V, М, [cos (о — p) t — cos (» + p) £), 
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к 


3477 T „A poza. Шла, Уз EN S ү меле е ЩТ З КЕЧ СУД 


со daje żądane częstotliwości boczne dla zmodulowania prądu nośnego 
a V, sinoć, 
Modulację możemy więc wyrazić zapomocą równania 
i =a'V,'sineof£-|-b V, Vąsineźsinpł': = 


b 
= a М, ѕіп © (1 -|- уз V, sin рї), (182) 


Rys. 116, 


czyli 
i =a: V;sinof -|-b V, И, соѕ (о — р) —b V, V, cos (о +- p) t. (182-a) 
Warunkiem czystości modulacji jest tu oczywiście kształt krzywej, nie 
zawierający wyższych potęg v, obecność ich bowiem, jak łatwo się przeko- 
nać, jest źródłem wyższych harmonicznych modulacji. Innemi słowy, fun- 
kcja pochodna charakterystyki i = f(v) obwodu musi być linją prostą. 


Na wyjaśnionej tu zasadzie opierają się pewne urządzenia generato- 
rów lampowych z modulacją w obwodzie siatki. ') 


16. Nakładanie (interferencja) prądów sinusoidalnych. 


Załóżmy, że w obwodzie rys. 105 działają dwie siły elektromotoryczne 
zmienne o różnych częstotliwościach, wyrażone równaniami 


e, = E, sin (o £ —4), oraz e= E, sin ost, 


1) Również i modulacja anodowa sprowadza się do nakładania dwu częstotliwości 
na charakterystyce detektora prostolinijnego. 
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przyczem % oznacza kąt przesunięcia faz między niemi w momencie po- 
czątkowym. 
Przyjmijmy, że 


E >E, , (а) 
0y == © -|- ), (b) 


oraz że 


czyli 
p=Ń w — 0, (с) 


przyczem znaczenie dla паз ma wartość bezwzględna р, a nie jej znak 


algebraiczny. 
Siłę elektromotoryczną wypadkową wyrazić możemy równaniem 
e =e, +e, = E sin (» £— 4) + Е, зіп (о +- p) t , (183) 
które możemy przekształcić, wyciągając przed nawias E, i podstawiając 
Р. = с087, (а) 
со пат да 
e = Е, [sin (» £ — 4) + cos у * sin (» + p) 4] . (e) 
Stosując przekształcenie: 
‚ a--B a--B 1/. A 
sin EP. cos ЕЁ 2 (зи іар). (1) 


otrzymamy: 


e=E, уи Р sin 


| 


(90| + 3 sin 


(a-p)tz]|. 


czyli 
e= 1 а (62—89 sin |e+Pt+z||+ 
+ 3 |sin(ot—4)+ sin (602—2). (8) 


Po ponownem przekształceniu obu części prawej strony równania (g) 
według wzoru (f) w kierunku odwrotnym oraz po uwzględnieniu, że 


© -|- 09 __ p 
2" 
oraz © — © =p, równanie przyjmuje wkońcu posłać, 
\ . t A 
PZ ALON и Жа У.А ЧЫЙ ан а ААД. MKA: 
e Leos i pT ыр йы sin; t Git 


NPA (* zt — 2 ala ( a ? | | (184) 
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= — 


W przypadku szczególnym, gdy amplitudy obu sił elektromotorycz- 
nych są równe, mamy 


Е, =E= En oraz cosy=1. 


czyłi у = 0, i równanie (184) upraszcza się do postaci 


UR | Oa 0] М. A о, | W АА Фф 
e= 2 Encos| 14 | sin ua zh (185) 


Wg 


Rys. 117. 


O ile różnica obu nałożonych częstotliwości jest bardzo mała, a więc 


Е. w, możemy napisać 


8 DAJE LIKE. 
e=2Encos (4 t -- y) sn(ot z): (185-a) 


Przebieg funkcyj (184) i (185) mamy na rys. 117 i 118. Dyskusja ich 
wskazuje, że nakładając dwie siły elektromotoryczne o różnych częstotli- 
wościach, otrzymamy wypadkową siłę elektromotoryczną o częstotliwości 
średniej arytmetycznej z obu częstotliwości nałożonych, i o amplitudzie 
zmiennej, której obwiedniami są funkcje sinusoidalne o częstotliwości rów- 
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nej połowie różnicy obu częstotliwości nałożonych. lnterferencja dwu sił 
elektromotorycznych o różnych częstotliwościach daje więc prąd wielkiej 
częstotliwości o amplitudzie modulowanej z mniejszą częstotliwością (zja- 
wisko dudnień). Gdy amplitudy obu drgań są równe, amplituda wypadkowa 
waha się w granicach od 2E,„ do zera, dając typowy przypadek drgań 
węzłowych (rys. 117). 


Rys. 118, 


Dudnień niema, gdy częstotliwości obu sił elektromotorycznych pozo- 
stają do siebie w stosunku prostym harmonicznym. Wówczas bowiem, zgod- 
nie z teorją Fourier'a, otrzymamy przebieg o częstotliwości najmniejszej 
(podstawowej) odpowiednio zniekształcony przez harmoniczne (patrz do- 


datek II). 


Równanie (183) możemy przekształcić w sposób nieco odmienny, niż 
poprzednio, stosując wzór 


sin (2 + 8) = sin 2 cos 2 + cos ®. sin $. 
Dla uproszczenia przeliczeń założymy 
е = E, sin ù t 4- E, sin (ө £ |- pf 4- 'ў), 


co w niczem nie zmieni przebiegu, przesuwając jedynie początek układu, 
i podstawimy 


a=ot, f=pl+-4. 
Otrzymujemy w ten sposób 
e = E, sin » £ -+ Е, sin » £ cos (pt -- 4) +- Е, cos w £ sin (pt -|- 4), 


<o po prostem РЕ daje 


e =E;sinot 1+5 сов (дет D -|- Е. sin (044-0) соз оѓ, (184-а) 
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sjt 0 ча 


Równanie to wskazuje, że nakładając dwa drgania o różnych ampli- 
tudach, otrzymujemy drgania węzłowe (człon drugi) z nałożoną na nie sinu- 
soidalną modulacją amplitudy o głębokości m = (człon pierwszy). 

1 

Oba te przebiegi przesunięte są względem siebie о 7/2 tak w wielkiej, 

jak i w małej częstotliwości. 


17. Detekcja prostolinijna prądów nałożonych. 
A. Detekcja idealna. 


Rozpatrzymy wpierw detekcję idealną prądów nałożonych w obwodzie 
detekcyjnym zwartym. Jeżeli założymy, że amplitudy obu sił elektromoto- 
rycznych są sobie równe i że obwód detektora jest bezindukcyjny, to prąd 
wyprostowany w ciągu jednego okresu wielkiej częstotliwości będzie miał 
przebieg (zgodnie z równaniem 185) 


od 0 do %..... i=2Jmcos 2 £sin (o--  JA 


Jeżeli założymy, że р < о, czyli że w ciągu jednego półokresu prądu 


szybkozmiennego wartość 2 Jm cos Б £ możemy uważać za stałą, to war- 


tość średnią prądu wyprostowanego w ciągu dowolnego okresu prądu szyb- 
kozmiennego da nam całka: 


К. 1 Же 2 ГДЗ р 
= р | іа = "cos -t (186) 
0 
w granicach od 
{зев 0): do = 1 я 
2а$ 
Гау == 2/т cos 5 бА (186-а) 


w granicach od 


t=- do t=T, 


Bedzie to iednak, w stosunku do okresu dudnień Pm F, , chwilowa 
1 
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średnia wartość prądu wyprostowanego. Wartość ta zmienia się w czasie 
Р. 
2 
datnim, a w drugim — z atk (rys. 119). W ten sposób średnia war- 
tość wyprostowanego prądu szybkozmiennego posiada postać skomutowa- 
nego czyli prostowanego dwupołówkowo prądu tętniącego o częstotliwości 


według funkcji + cos = t, i to w pierwszym półokresie ze znakiem do- 


E i amplitudzie tętnienia 


2 Jm 


T 


у, Кет 


(187) 


Prąd taki wyraża się szeregiem Fourier'a, w którym częstotliwością 


podstawową jest Б 


А Ө РАА 2 2 | 
AER 1— 3 cos pl — 15 cos 2pf +... (188) 


zawiera więc, obok składowej stałej, prąd o częstotliwości p oraz wyższe 
harmoniczne parzyste tej częstotliwości. 


Rys. 119. 


W ten sposób interferencja dwu prądów o różnych częstotliwościach 
daje po detekcji prąd wyprostowany, tętniący z częstotliwością podstawo- 
wą, równą różnicy nałożonych na siebie wielkich częstotliwości. A więc 
wysokość tonu podstawowego, otrzymanego w słuchawkach, równa się róż- 
nicy częstotliwości prądów nałożonych (ton interferencyjny).') 

; Należy tu podkreślić dwa szczegóły, ważne dla eksploatacji odbiorni- 
ów: 

a) Odbierając fale pewnej częstotliwości, otrzymamy tensam ton in- 
terferencyjny przy dwu częstotliwościach nałożonych; a mianowicie 
wą” == © +p oraz w” == о — p, Stąd też stacja odbierana występuje w dwóch 
położeniach podziałki generatora drgań pomocniczych (t. zw. generatora 
heterodynowego czyli heterodyny). 

Zjawisko to jest niedogodne przy małej selektywności obwodu wejścio- 
wego odbiornika, wówczas bowiem szereg fal, leżących w granicach sły- 
szalności powyżej i poniżej częstotliwości nakładanej (a więc około + 10 


1) Ściśle biorąc, nie można mówić o tonie interferencyjnym, (хе względu na obec- 
ność wyższych oktaw (patrz równanie 188), 
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kcjs), daje tony interferencyjne, utrudniając odbiór sygnałów żądanych. 
Interferencja taka może powstać również i z harmonicznemi stacji, pracu- 
jących na falach znacznie dłuższych. 

b) W normalnie stosowanych układach dostatecznie selektywnych, 
występuje zjawisko odwrotne: a mianowicie jedna z częstotliwości nakła- 
danych jest silnie tłumiona z powodu ostrości rezonansu obwodu. W ukła- 
dach z generatorem dodatkowym nie sprawia to szczególnej trudności, 
obwód odbiorczy bowiem można dostroić do rezonansu z sygnałem odbie- 
ranym, a prąd nakładany doprowadzić do żądanej amplitudy dzięki zapa- 
sowi mocy generatora. Trudniej przedstawia się zagadnienie w odbiorni- 
kach ze wzbudzeniem własnem (aułodynowych), tam bowiem obwód od- 
biorczy siłą rzeczy jest w rezonansie z prądem nakładanym, a rozstrojony 
względem sygnału. Dla fal krótszych powstałe w ten sposób rozstrojenie 
jest znikomo małe, lecz na falach długich (rzędu dwu tysięcy metrów i 
więcej), jest ono procentowo tak znaczne, iż wpływa ujemnie na siłę od- 
bioru. Dlatego dla dłuższych fal nie stosuje się układów autodynowych. 

c) Jeżeli generator drgań miejscowych daje krzywą bogatą w har- 
moniczne, to nietylko prąd o częstotliwości podstawowej daje tony inter- 
lerencyjne, lecz również dają je i prądy о częstotliwościach harmonicznych. 
Zjawisko to szczególnie zagraża odbiornikom, posiadającym obwód wej- 
ściowy niestrojony (niektóre typy odbiorników  superheterodynowych), 
jest więc wskazane, by do odbiornika doprowadzać prądy miejscowe, 
możliwie wolne od harmonicznych [generator prądów miejscowych o do- 
słatecznej mocy (kilka watów), zasilający obwód wejściowy za pośredni- 
ctwem słabo sprzężonych obwodów pośrednich]. 

d) Znaczenie pojemności kondensatora wyrównawczego w detekcji 
Prądów interferencyjnych jest analogiczne, jak przy odbiorze prądów mo- 
dulowanych (patrz § 13). Jednakże warunek 


1 1 
05750 


łatwiej tu spełnić ze względu na mniejszą rozpiętość częstotliwości du- 
nień, które praktycznie zawierają się w granicach od 1000 do 2000 okr/s. 
ednakże i tu trudności są tem większe, im mniejsze częstotliwości (dłuższe 
ale) odbieramy, 
„,Frzy bardzo wielkiej pojemności kondensatora wyrównawczego oczy- 
wiście nie otrzymamy tonu interferencyjnego, lecz prąd stały o wartości 
[patrz równania (186), 186a) i 187) oraz rys. 119]: 
l= е Ја, тр 2 ы mk 


“04. (189) 


Układy detekcyjne, prostujące nietylko prąd nośny, lecz i prądy interfe- 
rency]ne, spotyka się często w technice pomiarowej jako t. zw. wolłomierze 
атроше. Posiadają one kondensatory wyrównawcze o pojemności rzędu 
mikrofaradów, Spotyka się je również w urządzeniach do automatycznego 


odbioru telegraficznego, wymagających prądu stałego do uruchomienia apa- 
ratu piszącego. 
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Dla uproszczenia założyliśmy, że obie siły elektromotoryczne działają 
na obwód bezindukcyjny. W praktyce radjotechnicznej przebiegi takie od- 
bywają się z reguły w obwodach rezonansowych o dużej ostrości rezonansu 
tak, iż nawet nieznaczna różnica częstotliwości, stosowana przy odbiorze 
słuchowym (kilka tysięcy okresów na sekundę) daje już przesunięcie faz 
między siłami elektromotorycznemi i prądami, zbliżone do 90”. W szcze- 
gólności w układach odbiorczych autodynowych obwód ten jest w rezonan- 
sie z drganiami miejscowemi, a rozstrojony w stosunku do drgań odbiera- 
nych. Te przesunięcia faz nie zmieniają jednakże istoty zjawiska, sprowa- 
dzając się ostatecznie do równania (183). 


18. Detekcja prądów nałożonych, na zakrzywieniu charakterystyki 
detektora. 


Podstawiając w równaniu detektora krzywolinijnego o postaci ogólnej 


i=l,--av--bvu* 
sumę dwu napięć szybkozmiennych 
u = V, sin o t -+ М, sin œ, £, 


otrzymamy równanie prądu 


i = 1,-|-а(\, sin ® Ё-|+ V, sin t) |-b(V,sino£-|- V, sin о, 0), (190) 


Po rozwinięciu i uporządkowaniu”) otrzymujemy sumę wyrazów 


21.172 
= А -|- b у а V: -+ b Vi V, cos pt -|- а 2 sin wt- p 
2 7-3 
-- a Va sin 0, £ — 2 z cos 2 w £ — al cos 2 wat -|- 
— b V, V: cos (о -+ оз) £. (190-a) 


z których dwa pierwsze oznaczają składową stałą, trzeci wyraz składową 
o częstotliwości dudnień p, pozostałe zaś są to składowe o częstotliwo- 
ściach szybkozmiennych podstawowej i wyższych. Jeżeli odbiornik energji 
jest zabocznikowany kondensatorem wyrównawczym, składowe o wielkich 
częstotliwościach uważać możemy za zwarte. Składowe te pozatem, jako 
pierwsze potęgi funkcyj sinusoidalnych, dają wartość średnią równą zeru, 
nie wpłynęłyby więc na wartość prądu wyprostowanego. 

Najważniejszy jest dla nas człon trzeci, składowa o częstotliwości dud- 
nień. Jest ona proporcjonalna do iloczynu amplitud obu napięć składo- 


!) Stosując przekształcenie 


ath. а—8 


2 sin 2 з у =— (cos a — cos () 
i podstawiając 
a--p=2w oraz «—=2%,. 


© 
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wych, a więc siłę odbioru można zwiększyć, zwiększając amplitudę drgań 
miejscowych, oczywiście w granicach kwadratowego przebiegu charaktery- 
styki detektora. Zjawisko to jest bardzo ważne dla odbioru słabych stacyj, 
dla których nałożenie drgań miejscowych jest równoznaczne ze wzmocnie- 
niem drgań odbieranych (wzmocnienie przez nakładanie drgań) '). 


Dzięki temu przy pomocy nakładania drgań można odbierać z dosta- 
teczną, siłą stację, której sygnał leżałby sam poniżej progu czułości detek- 
tora. Tem też tłumaczy się znaczna czułość odbiorników t. zw. superhete- 
rodynowych, w których dwukrotnie wykorzystujemy wzmocnienie przez 
nakładanie drgań (przy odbiorze telegrafji). 

Pod względem jakościowym detekcja na charakterystyce kwadratowej 
różni się zasadniczo od detekcji prostolinijnej tem, że daje fon interferen- 
cyjny o częstotliwości p, czystej, bez wyższych harmonicznych. Powstawa- 
nie © przebiegu przedstawia dla równych amplitud drgań nakładanych 
rys. 120. 


Ё чагын 


Лі= л Jmsinpt 


Rys. 120. 


„ dost rzeczą oczywistą, że z chwilą, gdy charakterystyka detektora nie 
lest idealnie kwadratowa, lecz zawiera wyższe potęgi, prąd po detekcji 
awiera również i wyższe harmoniczne tonu interferencyjnego. 

ы, 


1) Tem tłumaczy się zjawisko często obserwowane przy odbiorze fal gasnących, 


ż ; 
e włączenie generatora miejscowego wzmaga siłę odbioru. 


Radjotechnika — 13. Уй 


Jeżeli zwrócimy uwagę na człony wielkiej częstotliwości, to widzimy 
tam, poza drugą harmoniczną obu częstotliwości nakładanych, również i 
sumę tych częstotliwości. Prąd o częstotliwości kątowej w -|- w, mogli- 
byśmy wyłowić, gdybyśmy — zamiast oporu zabocznikowanego kondensa- 
torem — umieścili na wyjściu detektora obwód rezonansowy, nastrojony 
na tę częstotliwość. 

Również i detekcja prostolinijna daje nam częstotliwość о -|- py 
w ~ W, 

zd 


Wynika to bezpośrednio z rozwinięcia w szereg krzywej prądu prostowa- 
nego (równanie 154). 

Teorja detekcji prądów nałożonych przy pomocy charakterystyki 
krzywolinijnej tłumaczy nam powstawanie tonów kombinacyjnych w aku- 
styce. Należy bowiem uprzytomnić sobie, że większość układów drgających 
mechanicznie wykazuje elongację proporcjonalną do ciśnienia tylko przy 
bardzo małych amplitudach. Gdy nacisk przekroczy pewną granicę, za- 
leżność s = f (p), (s — elongacja, р — ciśnienie) staje się funkcją bardziej 
złożoną, czego przykładem jest choćby membrana telefoniczna i błona bęben- 
kowa ucha. Gdy taki układ drgający, którego zależność s = f (p) da się wy- 
razić funkcją potęgową, poddamy działaniu dwu lub kilku tonów nie pozosta- 
jących względem siebie w stosunku harmonicznym, lub zawierających składo- 
we, które tego warunku nie spełniają, błona drga według równania (190 а), 
stając się źródłem, obok harmonicznych obu częstotliwości nakładanych, 
Уер i tonów kombinacyjnych równych różnicy lub sumie tych częstot- 
iwości. 


jest drugą harmoniczną wielkiej częstotliwości prostowanej 


19. Modulacja bez jednej z fal bocznych (jednowstęgowa). 


Znaczna szerokość widma modulacji amplitudy jest zjawiskiem niedo- 
godnem, szczególnie na dłuższych falach, gdzie zakres rozporządzalnych 
częstotliwości jest ograniczony. Wadzie tej technika stara się zapobiec, 
stosując tak zwaną modulację jednowstęgową, polegającą na tem, że па 
stacji nadawczej przy pomocy odpowiednich urządzeń filtrujących, usuwa 
się jedno z widm bocznych, lub nawet jedno widmo boczne i częstotliwość 
nośną. Ze względu na technikę odbiorczą oba systemy sprowadzają się do 
tego samego, gdyż przy nadawaniu bez fali nośnej częstotliwość nośna na- 
kłada się w odbiorniku przy pomocy generatora miejscowego. Zawsze więc 
do detektora doprowadza się i prąd nośny i jedno widmo boczne. Jeżeli 
we wzorze na sinusoidalną modulację amplitudy (169) pominiemy wyraże- 
nie, odpowiadające jednej z częstotliwości bocznych (np. większej), otrzy- 
mamy równanie 


U = Wasino t” сов (ө — p) t, (191) 


które, jak widzimy, jest równoznaczne z równaniem na nałożenie dwu sił 
elektromotorycznych o częstotliwościach różniących się o p i o różnych 
amplitudach (równanie 183). 
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А więc modulacja jednowstęgowa jest równoznaczna z nakładaniem na 
stałą częstotliwość nośną szeregu zmiennych częstotliwości bocznych, spro- 
wadza się więc w zasadzie do zjawiska interferencji, rozpatrywanego w po- 
przednich paragrafach. 

Wynikają stąd bardzo ważne wnioski dla detekcji fali modulowanej 
jednowstęgowo. A mianowicie, jak wynika z równania (188), detekcja 
prostolinijna prądów nałożonych daje obwiednię, zawierającą wprawdzie 
podstawową sinusoidę o częstotliwości p, lecz w towarzystwie szeregu har- 
monicznych. Innemi słowy, detekcja prostolinijna fali modulowanej jedno- 
wstęgowo daje odbiór о znacznem zniekształceniu amplitudy. Jednakże, 
im mniejsza jest głębokość modulacji, tembardziej przebieg zbliża się do 
modulacji sinusoidalnej i wpływ zniekształcenia maleje. 

Natomiast równanie (190a) na detekcję o przebiegu kwadratowym 
dla prądów interierencyjnych dowodzi, że detekcja ta odtwarza prąd о 
częstotliwości p bez zniekształceń. Wynika stąd, że chcąc otrzymać nie- 
zniekształconą detekcję, należałoby stosować detektor o charakterystyce 
idealnie kwadratowej. 

Wobec tego jednakże, że w praktyce, szczególnie przy odbiorze sygna- 
łów o znaczniejszej amplitudzie, o wiele łatwiej jest urzeczywistnić detek- 
tor o charakterystyce prawie prostolinijnej, niż detektor o charakterystyce 
idealnie kwadratowej, niezniekształcony odbiór modulacji jednowstęgowej 
jest zagadnieniem technicznie o wiele trudniejszem. 

Zalety i wady modulacji jednowstęgowej obu typów (z falą nośną i 
bez fali nośnej) scharakteryzować można następująco: 

1) Modulacja jednowstęgowa z falą nośną daje poważne zwężenie 
widma promieniowanego, jednakże stacja, promieniując falę nośną, w któ- 
rej nagromadzona jest największa energja, może przeszkadzać na odleg- 
ościach znacznie większych, niż jej zasięg użyteczny. Pod względem ener- 
getycznym przy modulacji tej oszczędzamy niewiele (przy pełnej modula- 
cji zgodnie z $ 12 — 1% mocy całkowitej). Zaletą tego systemu jest moż- 
ność odbioru przy pomocy prostych odbiorników o odpowiedniej charakte- 
rystyce detektora, a więc nawet odbiorników z detektorem stykowym. 

2) Modulacja jednowstęgowa bez fali nośnej daje znacznie większe 
korzyści pod względem ograniczenia przeszkód, a moc promieniowaną dla 
m = 1 redukuje do М; mocy przy modulacji dwuwstęgowej. 

„  Ujemną stroną tej modulacji jest konieczność posiadania na stacji od- 
'crczej generatora miejscowego o częstotliwości ściśle odpowiadającej od- 
ieranej fali nośnej. Częstotliwość drgań musi być przytem bardzo stała, 
gdyż nieznaczne nawet wahania wywołują zmiany tonacji, a więc znie- 
tształcenia odbioru. Dlatego przy obecnym stanie techniki modulacja ta 
nadaje się jedynie do komunikacji między stacjami stałemi, odpowiednio 
wyposażonemi technicznie. 


20. Modulacja częstotliwości. 


Myślą przewodnią stworzenia modulacji częstotliwości była chęć zna- 
enia takiego systemu modulacji, któryby dawał węższe widmo częstotli- 
Wości, niż modulacja amplitudy. Na pozór takiemu warunkowi powinien 
odpowiadać prąd o stałej amplitudzie, którego częstotliwość w wahałaby 


lezi 
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się około pewnej wartości stałej (częstotliwość nośna œ) z częstotliwością 
modulującą р w pewnych bardzo wązkich granicach Aw, dzięki czemu, 
zdawałoby się, widmo modulacji powinno być zawarte w dowolnie małych 
granicach + Ао, Częstotliwość takiego prądu powinna więc wyrażać 
się wzorem 
© = w, + A w sin рі, (a) 
Częstotliwość w jest oczywiście zmienna i możemy założyć, że w elemen- 
tarnym odcinku czasu dł zmienia się o wartość w dł, Możemy więc napisać 
równanie różniczkowe 
w dt ='(0, + A о sin pł) dt , (b) 


które po scałkowaniu daje 
у ć Aw 
= (0% -+ Ао sin pł) dł = o, t - ЛОР, ЖЧ) 
Stąd prąd o modulowanej częstotliwości wyrazi się równaniem 


; da 
i = J, sin ot = J, sin (0, £ — р созрй). (192) 


З А 
Wielkość 2" którą oznaczymy przez m,, wyraża nam stosunek, 
› 


w jakim wahania częstotliwości pozostają do częstotliwości modulującej. 

Przez analogję do modulacji amplitudy nosi ona nazwę współczynnika głę- 

bokości modulacji częstotliwości, a różni się od współczynnika głębokości 

modulacji amplitudy zasadniczo tem, że może przybierać dowolną wartość 

mniejszą lub większą od jedności oraz, że jest funkcją częstotliwości, śdyż— 

jak widać—jest on odwrotnie proporcjonalny do częstotliwości modulującej. 
Równanie (192) możemy przekształcić, stosując wzór 


| sin (1 — 8) = sin 4, cosf —cos2.sin$, 
przez co otrzymamy: 
i = J, [sin © ź . cos (m, cos pt) — cos © £ „sin (m, cospt)]. (192-а) 


Wyrażenia cos (m, cos рі) oraz sin (m, cos pł) możemy rozwinąć w 
szeregi potęgowe, otrzymując w ten sposób 


я А „соѕ? рі „ 1 cos*pł 
гал ө т T + т,*. 1 ` TE З, |+ 
3 pt 
Ją cos w, £ | m, cos pt — m,’ У => И --..... | (192-b) 


Łatwo się przekonać na zasadzie przekształceń, stosowanych w poprzed- 
nich paragrafach, że wzór (192b) zawiera nietylko częstotliwości boczne, 
odpowiadające częstotliwości modulującej p, ale i nieskończony szereg czę- 


196 


p 


stotliwości, odpowiadających jej wyższym harmonicznym. A mianowicie 
po odpowiedniem przekształceniu i uporządkowaniu, szeregi (192 b) można 
sprowadzić do postaci 


i = Ja sin », £ (2, — a, cos 2 pt 4- a, cos 4 pf —....)-|- 
— Ją cos о, £ (b, cos pt —b, cos 3 pt -....). (192-c) 


Modulacja częstotliwości daje więc o wiele szersze (ściśle biorąc—nie- 
skończenie szerokie) widmo częstotliwości, niż modulacja amplitudy. Wid- 
ma częstotliwości przy rozmaitych głębokościach modulacji mamy na rys. 
121 (według B. v. der. Pol'a). 


Awz=const. 


Rys. 121. (Według В. v. d. Pol'a). 


Jednakże należy zaznaczyć, że mianowniki współczynników przy wy- 
razach o rosnących potęgach, rosną bardzo szybko. Dzięki temu, o ile m 
lest mniejsze od jedności, współczynniki te szybko maleją, tak, iż dalsze 
wyrazy szeregów można pominąć, a, o ile jest spełniony warunek 


m, < 0,5 ' 
można już przyjąć z dostateczną dokładnością 


i =J, (sin 0, £ — m, cos pt . cos w, £). (193) 
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Po przekształceniu wyrazu drugiego ') równanie (193) możemy sprowa- 
dzić do postaci 


i=Jysino, t— FS cos(, р) "1,79 (w — p).  (193:a) 


Z porównania tego równania z równaniem (169) na modulację ampli- 
tudy 


i=Jsin ù t — mi cos (о + p) £ -- ы cos (o — p) £, 
wynika, że modulacja częstotliwości niezbyt głęboka (m, < 0,5) daje wid- 


mo częstotliwości tejsamej szerokości co modulacja amplitudy, z tą jedy- 
nie różnicą, że wypadkowa z obu prądów bocznych jest przesunięta o 90° 
względem prądu nośnego, podczas gdy przy modulacji amplitudy jest ona 
w fazie z nim”). Również i amplitudy prądów bocznych przy modulacji czę- 


Ja 


{ RZY Т Э ; ; 2 
stotliwości równają się - ZY czyli dla maksymalnej założonej głębokości 


Aa J 
modulacji (m, = 0,5), wynoszą `? 

Wynika stąd, że modulacja częstotliwości nie daje żadnej korzyści pod 
względem szerokości 1 energji przesyłanego widma, a nawet, о ile przekro- 
czymy m, = 0,5, daje widmo znacznie szersze, które przy wartościach 
m, > 1 może zawierać harmoniczne o amplitudach większych od amplitud 
podstawowych częstotliwości modulujących (rys. 121). 

Łatwo się przekonać, że sumując wyrażenia (169) i (193a) przy tej- 
samej głębokości modulacji, otrzymamy jednowstęgową modulację ampli- 
tudy z falą nośną, a odejmując te równania, takąż modulację bez fali 
nośnej. 


Realizacja modulacji częstotliwości polega na tem, że zgodnie z prze- 
biegiem modulacji zmieniamy w sposób ciągły częstotliwość generatora о 
stałej amplitudzie siły elektromotorycznej. Można to osiągnąć, włączając 
równolegle do pojemności obwodu drgań generatora lampowego konden- 
sator, którego pojemność zmienia się w niewielkich granicach pod wpły- 
wem fal głosowych (mikrofon pojemnościowy). Te zmiany pojemności 
о+А С powodują odpowiednie rozstrajanie obwodu, a temsamem zmiany 
częstotliwości generatora w granicach + Ао. 

Z poprzednich rozważań wynika, że modulacja częstotliwości nie wy- 
kazuje żadnych zalet wobec modulacji amplitudy, dlatego też nie posiada 
ona większego zastosowania praktycznego. Jednakże zjawisko modulacji 


!) stosując wzór 

m Й 1 c 

-_ = cos a ~} cos 0), 
5 2 ( + о 


в а 
s . cos = 


2) Patrz § 21. 
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częstotliwości jest mimo to bardzo ważne w praktyce, występuje bowiem 
jako bardzo niepożądane zjawisko wtórne na stacjach nadawczych. A mia- 
nowicie, jeżeli generator stabilizowany i z jakiejkolwiek przyczyny ulega 
wahaniom częstotliwości (np. skutkiem zmian obciążenia pod wpływem mo- 
dulacji amplitudy lub nadawania telegraficznego), mamy do czynienia z 
modulacją częstotliwości, która znacznie może poszerzyć widmo promie- 
niowane. 

Szczególnie niebezpieczne są tu szybkie wahania częstotliwości (t. zw. 
scyntylacje), często występujące na stacjach lampowych i dające stosun- 
kowo wielką częstotliwość modulacji. Dla tego też stosuje się wszystkie 
dostępne środki, aby wahania częstotliwości generatorów utrzymać w jak- 
najwęższych granicach (patrz zalecenia С. С. I. К.). 


21. Wykresy wektorowe modulacji amplitudy i częstotliwości. 


Zjawiska zachodzące podczas modulacji rozmaitych typów można śle- 
dzić w sposób bardzo poglądowy przy pomocy wykresów wektorowych. 
I tak np. modulację amplitudy przedstawić możemy przy pomocy trzech 
wektorów, z których jeden obraca się z szybkością kątową w, drugi z szyb- 
kością w + p, trzeci zaś z szybkością w —p. Jeżeli ograniczymy się do 
badania obwiedni prądu modulowanego, możemy przyjąć, że wektor o czę- 
stotliwości © stoi w miejscu, pozostałe zaś dwa obracają się w kierunkach 
przeciwnych z szybkością kątową + p. 


0 
/ „wypadkowa modulująca 


Rys. 122. 


Tego rodzaju wykresy mamy na rysunkach 122 do 125. Na rys. 122 
skenstruowany jest przebieg obwiedni modulacji dla równania 


i=J, cos wf -|- A sin (o - p) £— "R sin (0 — p) t, 


Przyjmując m — 05. 

Jak widzimy, oba wektory częstotliwości bocznych cyklicznie zmientają 
swe fazy względem wektora prądu nośnego, jednakże symetrycznie, tak iż 
М ypadkowy wektor modulujący stale jest w łazie z wektorem nośnym J, 

więc zmienia się sinusoidalnie. 
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Куз. 123 a—d podaje wykresy wektorowe modulacji amplitudy dla po- 
szczególnych przypadków, odpowiadających założeniom równań (169) do 
(169 c). Wynika z nich jasno równoznaczność tych czterech równań. 


С, «cos (о +р)ї Je coswt m3 Ј,соѕ шї 
N Jsinwl ara )! 
PO, dy) Jsinwt 
ШЕЛ ҮК ШЫ 
23, cos|w-p)l т, соз(ш+р)Ї 5 DE p ZIN 
Nh. соз (ш-р)! mle .sjn(u-p)t LEN 
Rys. 123, 


Na rys. 124a i b mamy odpowiednie wykresy modulacji częstotliwo- 
ści, oparte na równaniu (193), również dla m, = 0,5. Widzimy tu, że prze- 
bieg różni się od przebiegu modulacji amplitudy przedewszystkiem tem, 


Rys. 124. 


że wektor wypadkowy stale zmienia fazę względem wektora prądu nośnego 
і że faza ta waha się w granicach + gm określonego zależnością : 


to Pm = My, (194) 


w naszym więc przypadku Ф„ == 26° 30. 

W przeciwieństwie więc do modulacji amplitudy, modulacja częstotli- 
wości polega na sinusoidalnej zmianie fazy względem pewnej wartości śred- 
niej, odpowiadającej prądowi nośnemu, co jest oczywiste, gdy sobie uprzy- 
tomnimy, że długość okresu ulega okresowym wahaniom około wartości śred- 
niej. Stąd też jest zrozumiałe, że fala modulowana co do częstotliwości mu- 
si promieniować nieskończone widmo fal, gdyż wahania częstotliwości od- 
bywają się w sposób ciągły. 

Z rys. 124 b widać, że amplituda drgań, wykreślonych na zasadzie wzo- 
ru (193), nie jest stała, lecz wzrasta i powraca do wielkości pierwotnej 
z podwójną częstotliwością modulującą. Jest to wynikiem pominięcia dal- 
szych członów szeregu, a w szczególności członu, zawierającego drugą har- 
moniczną częstotliwości modulującej. Stąd wniosek, że już przy głęboko- 
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ści modulacji 50% niezbędna jest obecność drugiej harmonicznej modulacji, 
czyli widmo podwójnej szerokości, jeżeli chcemy zachować amplitudę 
praktycznie stałą. Tylko dla bardzo małej głębokości modulacji bowiem 
wypadkową z wektorów, dodających się pod kątem prostym, uważać może- 
my za równą wektorowi nośnemu. 

Inny znowu charakter posiada przebieg interferencji dwu prądów. 

Jeżeli tu założymy, że wektor J, o większej amplitudzie stoi w miej- 
scu, otrzymamy jednostajny obrót wektora mniejszego J. w jednym lub 


obwiedńta 


Ўт +. T эт en 
b 
Rys. 125. 
drugim kierunku, zależnie od tego, czy dla о, — œ= p jest p > 0 czy też 


p= 0 (rys. 125). Natomiast wektor wypadkowy J, o amplitudzie zmiennej 
w granicach Јах = Ji H Ja і Jmin = J, — Ja waha się w obu kierunkach 


dokoła J, w granicach + gm, gdzie 


. sA 
Om = атс sin — (195) 
1 
A więc interferencja dwu drgań jest modulacją o zmiennej amplitudzie 
i zmiennej fazie. 


Rys. 126. 


W szczególnym wypadku, gdy J, = Ją = J (rys. 126), amplituda 
wektora wypadkowego zawiera się w granicach od 2 J do zera, a najwięk- 
szy kąt odchylenia fazy wynosi 90°. 
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22. Modulacja fazy. 


Można wyobrazić sobie, poza modulacją amplitudy i częstotliwości, 
jeszcze jeden sposób modulacji nadajnika, znany pod nazwą modulacji 
łazy. Wyobrażamy go sobie naprzykład w ten sposób, że generator o czę- 
stotliwości stałej zasila dwa obwody I i II (rys. 127), w których w spoczyn- 
ku prądy przesunięte są względem siebie o 180", tak, iż działając na obwód 
ПІ, indukują w nim siły elektromotoryczne, które znoszą się wzajemnie. 


Rys. 127. Rys. 128, 


Jeżeli teraz pod wpływem modulacji (np. zapomocą różnicowego mikrofo- 
nu pojemnościowego) będziemy rozstrajali oba obwody w przeciwnych 
kierunkach, przesunięcie faz sił elektromotorycznych w obwodzie III będzie 
różne od 180” i suma tych sił elektromotorycznych będzie różna od zera 
(rys. 128a i b). W obwodzie ПІ mamy więc prąd sinusoidalny o częstotli- 


wości w, którego faza zmienia się sinusoidalnie w granicach + $m z czę- 
stotliwością p. Możemy go wyrazić równaniem: 
i = Jm sin (w é — Ф cos pt), (196) 


które wyraża prąd sinusoidalny o przesunięciu faz również sinusoidalnie 
zmiennem. 
Porównanie z równaniem (192) dowodzi, że jest to równanie tego sa- 


mego charakteru co tamto, z tą tylko różnicą, że zamiast wielkości AE, 


zależnej od częstotliwości modulującej, występuje tu głębokość МР ат Ф 
stała, niezależna od częstotliwości. Stąd wniosek, że modulacja fazy daje 
widmo częstotliwości o szerokości tej samej co modulacja częstotliwości, jest 
więc w istocie swej również modulacją częstotliwości, jest zaś gorsza przez 
to, że podczas gdy modulacja częstotliwości daje fale boczne o amplitudzie 
malejącej z częstotliwością modulującą, modulacja fazy daje dla wszystkich 
częstotliwości tęsamą amplitudę fali bocznej, zwiększając przez to niebez- 
pieczeństwo przeszkadzania. Modulacja fazy nie daje więc żadnych ko- 
rzyści w porównaniu z modulacją amplitudy. 
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Wykres wektorowy modulacji faz mamy na rysunku 129. Widać zeń, 
że amplituda jest tu wprawdzie zmienna, lecz nie odtwarza przebiegu mo- 


dulacji. Gdy jednakże głębokość modulacji jest niewielka, o, = 4' ob- 
wiednia amplitudy zbliża się do przebiegu nakładania się równych amplitud 
(rys. 126). 


23. Detekcja prądów o modulowanej częstotliwości lub fazie. 


Dla modulacji częstotliwości wynika z samego założenia (stałość am- 
plitudy), że detekcja przy pomocy prostownika o charakterystyce prosto- 
linijnej może dać tylko prąd średni o wartości stałej, a więc niemodulo- 
wany. Również nie da nam tego charakterystyka o przebiegu kwadratowym, 
gdyż wyrażenie: 


А г т? i 
Jm sin (0, £ — мы cos р!) == | J — cos 2 (w, £ — 2 соз рё)| = 
i p 


to 


2.2 


— a cos (2 w, £ — cos pł), 


№ із 


daje w wyniku składową stałą oraz składowe о podwójnej częstotliwości 
nośnej z modulacją częstotliwości. A więc i tu nie osiągamy odtworzenia 
tego przebiegu. 

Stąd wniosek, że chcąc odiworzyć w odbiorniku przebieg modulacji, 
musimy przed detekcją zmodulować amplitudę prądu odbieranego. Osiąg- 
niemy to, przepuszczając prąd przez obwód, którego oporność pozorna jest 
funkcją częstotliwości, i to możliwie zbliżoną do prostolinjowej. Warunek 
ten będzie spełniony, gdy np. obwód odbiorczy nastroimy tak, aby widmo 
częstotliwości odbieranych znajdowało się całkowicie na jednem ze zboczy 
krzywej rezonansu, lub. też, gdy równolegle do detektora włączymy indu- 
kcyjność. 
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Napięcie na indukcyjności wyraża się równaniem 


czyli dla prądu o modulowanej częstotliwości będzie: 


d 42 sin (о, 3" cospi) | 
йл (а di T 
= — Jp 0% L| 1+ S iia pr « COS | ы s cos pt | i (197) 
(OF p 


Równanie (197) wyraża więc nadal napięcie o modulowanej częstotli- 
wości, lecz z równocześnie modulowaną amplitudą. Głębokość tej mo- 
dulacji amplitudy jest jednakże niewielka, wyraża się bowiem wartością 


ст; 4 w 


Gy 


+ 


m (197-a) 


Analogiczny wynik otrzymamy dla modulacji fazy, a mianowicie 


a 


== Jm oL( 1-+ f p sin pi) cos g БЕ z cos рї |. (198) 


z którego to równania wynika, że głębokość modulacji jest 


Б 
m = — 
w 


"p, (198a) 


a więc rośnie proporcjonalnie do częstotliwości modulującej, Musimy więc 
po detekcji zastosować urządzenie, wzmacniające np. prądy wyprostowane 
w stosunku odwrotnym do częstotliwości. 

Obok metod, podanych tu przykładowo, istnieją jeszcze inne sposoby 
odbioru fal o modulowanej częstotliwości, jak np. usunięcie jednej wstęgi 
bocznej, przesunięcie fazy fali nośnej i t. p., jednakże ze względu na małą 
doniosłość praktyczną modulacji częstotliwości, pomijamy szczegółowe omó- 
wienie tych sposobów. 


Przebieg modulacji fazy, o ile jest 9m< = ‚ można odbierać, zgodnie z tem 
co powiedziano w $ 22, stosując detekcję o przebiegu kwadratowym. 
24. Zniekształcenia modulacji amplitudy w obwodach rezonansowych. 
W dotychczasowych rozważaniach nie uwzględnialiśmy wpływu włas- 
ności rezonansowych obwodu na prąd o modulowanej amplitudzie, wspo- 


minając jedynie o demodulacji wyższych tonów modulujących. Lecz w ta- 
kich razach obok demodulacji mamy do czynienia z równoczesnem prze- 
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sunięciem faz częstotliwości bocznych. Gdy założymy, że napięcie modu- 
lowane sinusoidalnie zasila obwód rezonansu prądów, ściśle dostrojony do 
częstotliwości nośnej, to w przypadku skrajnym, a mianowicie przy małej 
oporności obwodu i dla większych częstotliwości modulujących (wyższych 
tonów), w prądzie, zasilającym obwód, otrzymamy przesunięcie faz dla czę- 


stotliwości bocznych praktycznie równe r ‚ i to dla częstotliwości górnej 


w kierunku dodatnim (oporność pojemnościowa), dla dolnej — kierunku 
ujemnym (oporność indukcyjna)). Równanie (169) przyjmie więc postać: 
m JĄ 


i = J, sin o £ — cos 


Lacy ka 


+ "а cos | (о — p) ё — ; |= J sin ù £ -+ Ti sin (o -|- p) £ + 


кР "5 { sin (o р)! € 


со, po odpowiedniem przekształceniu daje пап}: 
i =J sin ot (1 -- m „cospt). - 


Z równania tego wynika, że skutkiem przesunięcia faz prądów o czę- 
stotliwościach bocznych, charakter modulacji wprawdzie nie uległ zmianie, 
lecz przebieg modulacji przesunął się w fazie. 

To przesunięcie faz nie jest istotne dla modulacji zapomocą prostego 
przebiegu sinusoidalnego, jednakże dla złożonych przebiegów modulacyj- 
nych, jakiemi są mowa i muzyka, ma swoje znaczenie, przesuwając bowiem 
fazę tonów wyższych względem niższych, zmienia kształt krzywej modulacji. 
Może ono w pewnych warunkach uwydatnić lub tłumić niektóre harmonicz- 
ne, zmieniając w ten sposób barwę dźwięku. 

Zjawisko to, zwane zniekształceniem łazowem, znane jest również w te- 
lefonji przewodowej. Występuje опо na długich linjach skutkiem różnej 
szybkości rozchodzenia się prądów o różnych częstotliwościach. 

Bardziej szkodliwą, niż przesunięcie faz, jest modulacja asymetryczna, 
którą otrzymujemy, gdy obwód jest rozstrojony względem częstotliwości 
nośnej, a w szczególności, gdy cały przebieg przesuwa się na jedno zbocze 
krzywej rezonansu. Wówczas, naogół biorąc, prąd jednej częstotliwości 
bocznej ulega większemu stłumieniu, niż prąd drugiej częstotliwości, co upo- 
dobnia przebieś modulacyjny do modulacji jednowstęgowej z falą nośną, 
stanowiąc niejako stładjum przejściowe między jednym i drugim typem 
modulacji. Modulację asymetryczną możemy wyrazić ogólnym wzorem: 


Ją aJo 
Z г сов [(0 +p) £+]-> 75 cos [fo — p) t+ 4:](199). 


i= J, sin ot — 


w którym 
m, = m = m, 
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są współczynnikami głębokości modulacji dla obu częstotliwości bocznych, 
przyczem jeden z nich jest większy, drugi zaś mniejszy od średniego współ- 
czynnika modulacji pierwotnej. 

W warunkach rzeczywistych, modulacji asymetrycznej bynajmniej nie 
można uważać za przypadek wyjątkowy — wprost przeciwnie, będzie to 
zjawisko normalne w wieloobwodowych układach odbiorczych. Że zaś nie 
daje się we znaki w sposób rażący, przypisać to należy temu, że w poszcze- 
gólnych obwodach stłumieniu może ulegać to jedna, to druga częstotliwość 
boczna, wzajemnie się kompensując, resztę zaś może poprawić detektor, o 
ile jego charakterystyka ma przebieg zbliżony do przebiegu kwadratowego. 
Gdy sobie uprzytomnimy, że modulacja symetryczna wymaga detekcji 
prostolinijnej, zaś jednowstęgowa kwadratowej, i że detektory spotykane 
w praktyce posiadają charakterystyki stanowiące coś pośredniego, docho- 
dzimy do wniosku, że niedoskonała modulacja i niedoskonała detekcja mogą 
się wzajemnie pogodzić. 

Typowem wreszcie zniekształceniem przebiegu modulacyjnego jest — 
omówione już w zasadzie w związku z modulacją prądu stałego — przemo- 
dulowanie. Podobnie jak w modulacji prądu stałego, tak i w modulacji 
prądu szybkozmiennego przemodulowanie zasadniczo będzie polegało na 
obcięciu wierzchołków krzywej modulującej (rys. 130a). Dolne wierzchoł- 
ki będą obcięte, gdy amplituda modulacji Jm przekroczy amplitudę nośną, 
czyli gdy m >1. Obcięcie górnych wierzchołków (zaznaczone prostem krop- 
kowaniem na rysunku) może nastąpić w urządzeniu lampowem, gdy ampli- 
uja modulująca przekroczy wartość, odpowiadającą prądowi nasycenia 
ampy. 


Rys. 130-a. Rys. 130-b. 


Przebiegu rys. 130 b, który przedstawia wykres równania (168) przy 
założeniu m > 1, nie spotykamy w generatorach modulowanych metodami 
stosowanemi w praktyce. Można go wytworzyć drogą syntetyczną, nakła- 
dając na siebie prądy o odpowiednim stosunku częstotliwości i amplitud, 
lub też drogą stłumienia prądu nośnego. Całkowite usunięcie prądu nośnego 
da nam w wyniku interferencję obu częstotliwości bocznych, odpowiadającą 
Akta (184), którą uważać możemy za skrajny przypadek przemodu- 
owania. 
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TABLICA 1. 
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Zdjęcia oscylograficzne wykonane przez inż. K. Lewińskiego. 


Rys. 131. 
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Podobne zjawisko przemodulowania może wystąpić przez wywołanie 
asymetrji prądu głęboko modulowanego, wówczas bowiem może się zdarzyć, 
że współczynnik głębokości modulacji jednego z prądów o częstotliwości 
bocznej przekroczy jedność. 

Zdjęcia oscylograficzne rys. 131-go dają nam typowe przykłady opi- 
sanych zjawisk. Na rys. 131a mamy prawidłową modulację sinusoidalną 
o głębokości około 0,30, zaś na rys. 131 b przemodulowanie według wykresu 
rys. 130a. Natomiast rys. 131c daje nam typową modulację asymetrycz- 
ną, której obwiednia przypomina rys. 118 i 125. 

końcu nie można pominąć milczeniem zniekształceń, których źródłem 
jest przypadkowa modulacja częstotliwości (patrz $ 20), mogąca wystąpić 
w generatorze modulowanym. Prądy o zmiennej częstotliwości, będące wy- 
nikiem takiej modulacji, interferują wówczas z prądami modulującemi, dając 
w wyniku dudnienia o częstotliwościach, które nie istniały w pierwotnym 
przebiegu modulującym. 

Zniekształceniom skutkiem modulacji częstotliwości ulegają przede- 
wszystkiem generatory lampowe samowzbudne. 


25. Wzajemne oddziaływanie dwóch prądów modulowanych 
w odbiorniku. 


W praktyce odbiorczej niezawsze mamy do czynienia z jednym tylko 
prądem modulowanym. Często zdarza się, że w obwodach odbiorczych na 
odbierany prąd modulowany nakłada się drugi taki prąd (lub nawet kilka 
prądów), a zjawiska, które to nakładanie wywołuje, wpływać mogą w pew- 
nych warunkach bardzo ujemnie na odbiór. 

Istniejące obok siebie dwa prądy modulowane nie oddziaływują na 
siebie, dopóki obwody, w których płyną, mają charakterystyki prostolinijne; 
wówczas prąd wypadkowy pozostanie sumą dwu prądów. Zjawisko nato- 
miast komplikuje się z chwilą, gdy prądy takie spotkają się w obwodzie 
o charakterystyce krzywolinijnej, a zwłaszcza w obwodzie detektora. 

Przedewszystkiem pod wpływem detekcji powstają prądy interferen- 
cyjne o częstotliwościach równych różnicom częstotliwości nośnych obu prą- 
dów oraz ich częstotliwości bocznych. O ile te częstotliwości interferencyj- 
ne leżą w granicach akustycznych, słuchawka wytwarza tony dodatkowe, 
przeszkadzające odbiorowi, o ile zaś są to częstotliwości ponadsłyszalne, 
nie mają one praktycznego wpływu na odbiór. 

Jeżeli amplituda jednego z prądów jest znacznie większa niż prądu 
drugiego, zauważyć można zjawisko zagłuszania stacji pozornie silniejszej 
przez słabszą, znane pod nazwą pozornej demodulacji stacji słabszej. Zja- 
wisko to ma już bogatą literaturę'), starającą się wytłumaczyć jego przy- 
czynę. Najprostszem jednak wydaje się wyjaśnienie E. Malletta *), według 
którego siła elektromotoryczna o większej amplitudzie tak znacznie przesu- 
wa punkt pracy detektora (patrz $ 9 tego rozdziału i rys. 101), iż siła elek- 


1) R. T. Beatty, Е, W. У, str. 300, 1928. Е. M. Colebrook Е, W. VIII. str. 538 
r. 1931, J. Groszkowski, Prz. R. ХІ. str. 57, 1933. 
2) Е, Mallett, Е, W, IX, str. 248. 1932, 
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tromotoryczna słabsza działa w niekorzystnym punkcie charakterystyki de- 
tektora (patrz rys. 97), wskutek czego prostowanie jest bardzo mało sku- 
teczne, lub nawet wcale niema prostowania. 

Zjawisko pozornej demodulacji jednej stacji przez drugą przybiera nie- 
raz ciekawą postać w połączeniu z zanikiem fal elektromagnetycznych. 
Wówczas może się zdarzyć, że w miarę osłabienia pola fal jednej lub dru- 
біеј stacji obie na zmianę zagłuszają się. 

Nietylko w detektorach spotykamy się z charakterystykami krzywoli- 
nijnemi, występują one również w lampach katodowych wzmacniających. 
O ile taką charakterystykę posiada lampa, wzmacniająca prądy wielkiej 
częstotliwości, spotkać się możemy ze zjawiskiem zwanem modulacją wza- 
jemną lub skrośną (cross modulation). Polega ona na tem, że w pewnych 
warunkach jeden z prądów modulowanych moduluje drugi, tak, iż na tamten 
obok własnego przebiegu modulacji nakłada się jeszcze i drugi przebieg 
modulujący, a w słuchawce otrzymujemy równocześnie programy obu sta- 
cji. Przeszkód stacji obcej, która wywołała modulację wzajemną, nie mo- 
żemy usunąć żadnem urządzeniem filtrującem, skoro przeszkadzający prze- 
bieg modulacyjny nałożony jest na prąd nośny, który odbieramy. Odbieramy 
więc jak gdyby jedną stację, nadającą dwa programy na tej samej fali. 

Powstawanie modulacji wzajemnej tłumaczy nam następujące rozumo- 
wanie matematyczne: 

Charakterystykę krzywolinijną lampy katodowej możemy przedstawić 
zapomocą szeregu potęgowego 


i=h-ae--be*--ce*-- . . . . . . (a) 


Załóżmy, że do takiej lampy doprowadzamy dwa napięcia zmienne o 
przebiegach sinusoidalnych i o odpowiednich częstotliwościach kątowych 
w, i w,, czyli, że napięcie działające na obwód siatki wyraża się гӧмпапіет:!) 

|. Gos 4 gin о Ва Фу 5.6 н Е 2 (0% 

Po podstawieniu tych wielkości do równania (a) i po wykonaniu sze- 

regu prostych przekształceń otrzymamy, ograniczając rozwinięcie do 3-ciej 


potęgi: 
2 | ГАМЕ ма | 4-5 АВ coirut 


3 2 
eapi „SEC A 2 
і 4 2 
Е 2 3 li 2 
|8 SeA aeg sin w, £ — = cos 2 wy £ -|- 
B* cA’ 


cos 20,7 — b А B cos (o, -|- w,) Ё — - е sin 3 0, £ -|- 


1) Patrz Е, Peterson iF.B. Llewellyn, Operation of Modulators, Proc. I.R.E. 1930, 
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a=" 


3 2 АВ? 
B sin 3 w, / A (2 0; -- 02) £ — = Е sin (2 02 + 0,) £ + 


+ 3° = A sin (20, — x) £ -+ 3 Am sin (2% — ©) é. (200) 


Przyjmijmy następnie, że lampa zawiera w obwodzie wyjściowym (ano- 
dowym) układ rezonansu prądów (rys. 40 f) o takiej ostrości rezonansu, aby 
nastrojony na częstotliwość w,, dostatecznie tłumił częstotliwość wą. 
Wówczas wszystkie składowe równania (200) będą stłumione, z wyjątkiem 
członu zawierającego w, , a równanie prądu zasilającego obwód rezonan- 
sowy wyrazić możemy równaniem: 


а ада 3 (4248) EWY (201) 


Z równania tego wynika przedewszystkiem, że na przebieg prądu wzmacnia- 
nego w układzie rezonansowym nie wpływa 2-ga potęga charakterystyki 
lampy. Innemi słowy, jeżeli lampa o charakterystyce kwadratowej pracuje 
jako wzmacniacz rezonansowy, nie wprowadza ona żadnych zniekształceń 
do prądu wzmocnionego o częstotliwości podstawowej. Na przebieg prądu 
wpływa dopiero obecność członu w potędze trzeciej. Ten też człon wpro- 
майға do równania prądu i amplitudę В napięcia o częstotliwości w, , 

Załóżmy teraz, że amplituda B nie jest stała, lecz modulowana z czę- 
stotliwością kątową q, czyli, że mamy: 


e, = В (1 -+ m cos q t) sin w t 
і podstawmy wielkość В (1 -|- m сов 0!) do równania (201) 


Otrzymamy w ten sposób : 


i=aA|1-+- о -- sz (1 +m cos 41)? | sin», £, 
4a 2a 
a po rozwinięciu i uporządkowaniu 
t=aql1 e | 3c A’ зсВ? 4.3 c B° Е а РА 
4а 2а 4а а 
-+ ILAA cos 2 q t. sin w, £ (201a) 


Jeżeli w pierwszem przybliżeniu pominiemy wyrazy w nawiasach 


okrągłych wobec jedności oraz obecność 2-ej harmonicznej częstotliwości 
moduiującej, możemy napisać 

ў сВ? т 3 

isaal1i HT. cos g | «sin о, Ź, (201b) 


Radjotechnika — 14. ch 


NY Pw = үтү. ЛДА ТҮРК у А чле Г) ТОШ © 5, САРЫБА 
. 5 s + 


Widzimy z tego równania, że skutkiem obecności 3-ciej potęgi w równa- 
niu charakterystyki lampy prąd odbierany ulega modulacji przez prąd prze- 
szkadzający, o ile ten prąd przeszkadzający jest modulowany. Jako głębo- 
kość modulacji uważać możemy w pierwszem przybliżeniu wyrażenie: 


3cB*m 
Ę А 


z którego wynika, że modulacja wzajemna jest proporcjonalna do głębo- 
kości modulacji sygnału przeszkadzającego i do kwadratu jego amplitudy. 
Wobec tego, że przy modulacji wzajemnej mamy do czynienia z modu- 
lowaniem przez syśnały obce prądu nośnego o częstotliwości odbieranej, 
jest rzeczą oczywistą, że prze- 

180 А эь szkód tych w dalszym ciągu nie 
możemy już usunąć żadnym spo- 
sobem. Jest to więc zjawisko 
bardzo niepożądane, pogarszają- 
ce w dużym stopniu selektyw- 
ność odbiornika, a jedynym śro- 
dkiem, zabezpieczającym przed 
niem, jest dostateczne wyłliltro- 
wanie częstotliwości przeszka- 
dzającej przed dojściem do lam- 
py. Na rys. 132 mamy krzywe 
selektywności odbiornika bez 
modulacji wzajemnej i z modu- 
lacją wzajemną według danych 
amerykańskich. 

Rzut oka na równanie (201) 
wskazuje ponadto, że człon 
w 3-ciej potędze — obok modu- 
lacji wzajemnej — powoduje 
również i zniekształcenia ampli- 

Rys. 132. (według źródeł amerykańskich), tudy przebiegu modulacyjnego. 
| Mamy tam bowiem Aë, które, 
o ile odpowiada prądowi modulowanemu, daje nam: 


A? (1 -- m cos q£)*. 
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Selektywność w db 


7 


Кс/5 


$ 1496 105 
32 84 4.6 es 90 92 94 96 10 


To wyrażenie, jak łatwo się przekonać zawiera 2-gą і 3-cią harmonicz- 
ną częstotliwość modulującej. 
26. Streszczenie. 


Rozważania, zawarte w rozdziale IV-tym, streścić można w następują- 
cy sposób: 


l. Charakterystyka prostownicza prostolinijna. 
19 Detektor prostolinijny daje prąd wyprostowany proporcjonalny 
do napięcia. 
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2" Obciążenie prostownika dużym oporem, zwartym pojemnością dla 
małej częstotliwości, pozwala odtworzyć wiernie zmiany amplitudy prądu 
prostowanego. 

3% Przy odbiorze modulacji jednowstęgowej detekcja prostolinijna 
daje drugie harmoniczne częstotliwości modulacji. 

40 Włączając w obwód wyjściowy prostownika obwód rezonansowy, 
można ponownie wydzielić wielką częstotliwość z niezniekształconą mo- 
dulacją. 


ll. Charakterystyka prostownicza kwadratowa. 


10 Detektor o charakterystyce kwadratowej daje prąd prostowany 
proporcjonalny do kwadratu napięcia. 

20 W układzie prostowniczym (znaczny opór dla przebiegów modu- 
lacyjnych zbocznikowany pojemnością) daje znaczne zniekształcenia ampli- 
tudy, wprowadzając drugą harmoniczną.. 

3” Modulację jednowstęgową odtwarza prawidłowo. 

4' Obecność drugiej potęgi w charakterystyce układu, zasilającego ob- 
wód rezonansowy wielkiej częstotliwości, nie wprowadza zniekształcen 
w przebiegu modulacji prądu o częstotliwości podstawowej i nie powoduje 
modulacji wzajemnej. 

5" Przez nałożenie w układzie o charakterystyce kwadratowej czę- 
stotliwości modulującej i modulowanej otrzymuje się w wyjściowym ob- 
wodzie rezonansowym prawidłową modulację amplitudy. 

Pozatem oba typy charakterystyk, przy nakładaniu drgań, dają rów- 
nież częstotliwość równą sumie obu częstotliwości nakładanych, o ile w ob- 
wodzie wyjściowym umieścimy obwód rezonansowy nastrojony na tę czę- 
stotliwość. 
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Wobec tego, że rozdział IV-ty obejmuje szereg tematów stosunkowo nowych, nie 
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ROZDZIAŁ V. 
FALE ELEKTRYCZNE W PRZEWODNIKACH. 


W poprzednich rozdziałach rozważaliśmy zjawiska elektryczne, które 
były zmienne w czasie, lecz w przestrzeni uważaliśmy je za niezmienne, 
to znaczy, przyjmowaliśmy, że we wszystkich punktach obwodu nierozga- 
łęzionego natężenie prądu posiada w danej chwili tęsamą wartość. Zało- 
żenie takie jest dopuszczalne, o ile długość przewodnika jest stosunkowo 
mała. Jeżeli natomiast przewodnik jest długi, zjawisko elektryczne nie 
ustala się w tej samej chwili na całej jego długości, lecz dochodzi do jego 
końca po upływie pewnego ściśle określonego czasu. Obwód tego rodzaju, 
w którym zjawiska elektryczne są zmienne nietylko w czasie, ale i w prze- 
strzeni, nazywamy obwodem nieustalonym, w przeciwieństwie do obwodu 
o małych stosunkowo wymiarach, w którym rozkład prądu uważać można 
za stały w przestrzeni, i który z tego powodu nosi nazwę obwodu niby- 
ustalonego. 

Obwody dotychczas rozpatrywane, zawierające pojemność w postaci 
kondensatora i indukcyjność w postaci zwojnicy, połączone krótkiemi prze- 
wodami, uważamy pospolicie za niby-ustalone (zastrzeżenia co do tego 
omówimy w dalszym ciągu). Natomiast układy, zawierające długie prze- 
wody o stałych elektrycznych, jak oporność 1 pojemność, rozłożonych rów- 
nomiernie na całej ich długości, jak naprzykład długa linja elektryczna, 
są obwodami nieustalonymi. Dlatego też w dalszym ciągu zajmiemy się 
szczegółowo tegrją linji elektrycznej, jako typowego obwodu nieustalone- 
go. Teorja linji da nam możność szczegółowego rozpatrzenia zjawisk za- 
chodzących w antenach nadawczych 1 odbiorczych. 


1. Obwód o stałych elektrycznych rozłożonych równomiernie. 


Chcąc rozpatrywać zjawiska elektryczne, zachodzące w układzie, zło- 
żonym ze źródła siły elektromotorycznej Æ i oporności Zə, połączonych 
bardzo długimi przewodnikami (rys. 133), musimy uwzględnić, że każdy 
odcinek przewodnika posiada pewną oporność omową Ry, pewną induk- 
cyjność L,, pewną pojemność С, oraz pewną niedoskonałość izolacji, wy- 
rażającą się upływnością G;. Jeżeli podane tu wielkości elektryczne odno- 
szą się do jednostki długości przewodnika, пр. do 1 km'), to w każdym 
elementarnym odcinku dx tego przewodnika, otrzymamy pewien elementar- 
ny spadek napięcia: 


1) W dalszym ciągu rozważania nasze będziemy odnosili do linji dwuprzewodo- 
wej, a więc R, Lı С, i G, będą oznaczały stałe elektryczne jednostki długości podwójnego 
przewodu, 
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dv=iR;dx--lidx—, (a) 
dt 


oraz pewien elementarny ubytek prądu, spowodowany upływnością i po- 
jemnością tego odcinka: 


di=vyG,dx,+-C dx «==, (a') 


Rys. 133. 


Te spadki napięcia i prądu będą miały znaki dodatnie, jeżeli przyj- 
miemy, — co jest dogodniejsze dla dalszych przeliczeń, — że początek 
układu znajduje się na końcu linji. Dzieląc oba równania, (a) i (a'), przez 
dx, otrzymamy pochodne napięcia i prądu względem a 


ou di, ði ' 
-+L i —=ZQG (aj b 
dx ČR + L POWODU Tok Ае Сис) (b) 


Przyjmując sinusoidalny przebieg napięcia i prądu w czasie: 
v= Vmsin wł, i= Jm sin (o t-44- 4), 


otrzymamy pochodne tych funkciji względem czasu 


a 


1 а ‚ж 

ЕУ == w Vm cos w ć, czyli = = јот, | 

10 di (с) 
ZĘ = w Jm cos (07 -+ Ф), czyli T =joi, | 


jeżeli przez j oznaczymy symbolicznie wyprzedzanie fazy pochodnej о 2/2 
względem funkcji pierwotnej. 

Stosując nadal rachunek symboliczny i podstawiając (c) w (b), otrzy- 
mamy: 


іо, 7 л 

gy R јо) =. Q, | 

y . (9 
Кылса) 

ах 
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jeżeli wprowadzimy oznaczenia: 
R, +jólLi=Q i 0, јәс = Ӱ. (202) 
Ażeby w równaniach (d) wyrugować jedną z niewiadomych v i i, róż- 


niczkujemy je ponownie względem х i podstawiamy w każdem z nich od- 
powiednią wartość pochodnej drugiej niewiadomej: 


do аі - A ; AED 
m (R, Jo» 2) = 0 (0, je С). (А, јо Ł,))=v,Q. | 
СХТ 
„7 чє М (£) 
di dv А > 1 Ą А е 
~= (0, Jo C,) = (№, jo L). (G to C,)=£.Q.Y 
dx* dx 
Jeżeli teraz podstawimy: 
О.Ў= о, (202-а) 
otrzymamy równania różniczkowe drugiego rzędu o jednej niewiadomej: 
dU - d: î 2 
— — 920 = 0), —921= 0, 
ах? ү ах? i (8) 


Ogólne rozwiązanie tych równań otrzymamy, przyjmując np. natężenie 
prądu w posłaci: 


і = ех, (h) 
skąd obliczymy pochodne: 
di w GLI 
— =) ch А = A? eh", { 
ах ах? ч) 


Drugie z równań (g) możemy więc wyrazić przez 
A ех — д2 едх =(, (i) 
skąd otrzymamy równanie charakterystyczne równania różniczkowego 
0%4—0%= 0, czyli Sta, 
co daje nam rozwiązanie ogólne równania prądu w linji elektrycznej: 
= Â ep Ве- ох, (203) 
w którem A i B są pewnemi, narazie bliżej nieznanemi, wielkościami ze- 


spolonemi. 
Równanie napięcia otrzymamy z równań (d): 


L . A = k -a (A sx  Веє- ax) i 
| ŚM EWA Йй 
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czyli ostatecznie : 


<a y + . (A сах — Ве-ах |. (203-а) 


2. Wyznaczenie współczynników równania linji elektrycznej. 


Postać dogodniejszą dla dalszej dyskusji otrzymamy, wyrażając równa- 
nia (203) i (203 а) przy pomocy funkcyj hiperbolicznych. Мату: 


є®* — gosh a X -|- sinh 2X, 
279 =cosh 2х —sinh ax, 
co po podstawieniu do równania (203) daje: 
{== A(cosh ax- sinh 2 x) -|- Ё (cosh 2х — sinh 2x) = 
= (А + Ê) . cosh a x+ (A — Ê) sinh ох. 
Jeżeli teraz wprowadzimy nowe współczynniki: 
A+B=M, A—B=N, 
otrzymamy równanie prądu w postaci: 


i = M cosh 1 x-|- Ńsinh 2х. (204) 


W analogiczny sposób wyrazimy równanie przebiegu napięcia: 


Үүт чш, 
©з V о (а, B | cosh axt å +2 |sinh 1X | = 


= ТЕД Ñ cosh 4х -|- M sinh 3 * (204а) 


Warunki na końcu linji. 


N By obliczyć stałe M i Ñ, podstawimy warunki początkowe równania. 
ы КОН linji, który przyjęliśmy jako początek układu, mamy (patrz 
5, 


otrzymamy wówczas: 


a 


„к= M cosh 0+ Ñ sinh 0 = M, 


РЕА 
v= 2, =|/ е o)= ny 


<lo] 
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Mamy więc obliczone stałe: 
A a a a A УД 
M= і М=1„2„ ia (205) 
Q 
a więc równania (204) i (204-a) mają postać: 


i=l, (cosh ах 2 V | sinh ax), | 
(206) 


U=l, ү { (sinh CEE YA ka - cosh 1) < 


W równaniach (206), poza prądem i», którego wielkość założyć może- 
my dowolnie, wszystkie pozostałe wielkości są stałemi elektrycznemi linji 
i zasilanego przez nią odbiornika. Równania te są więc całkowicie okre- 
ślone. 

Warunki na początku linji. 

Na początku linji mamy: 


x=l, =Å i v=%, 
a więc równania (206) otrzymają postać: 


zz 
i, = (cosh 2142, V/ оча at), | 
(207) 


NA: 2i , SE | 
== M A al - Za SA 0 . 
v= l | ў sinh 21-4 4, |у д cosh 2/ 
Z tego układu równań możemy obliczyć oporność pozorną, јака dla 
źródła prądu przedstawia linja wraz z obciążeniem końcowem Z». A mia- 


nowicie: 


А ў 
х sinh a/-|- Żą ——cosh al 
6 sinh a/-- Z; ү/ д со$һ 2 


н P = s (208) 
! cosh 4l -+ Ê, үз sinh 2/ 
Q 
lub, po podzieleniu licznika i mianownika przez cosh «/; 
= tgh 21-2, / A 
Z S © R? (208-a) 
ү 


44-2, . tgh al 


Równanie (208-a) pozwoli nam przedyskutować zachowanie się linji 
wraz z obciążeniem końcowem w odniesieniu do źródła prądu. 
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3. Dyskusja równania linji. Oporność falowa. 
a) Linja nieskończenie długa. 


Jeżeli przyjmiemy, że linja jest nieskończenie długa, czyli gdy w rów- 


naniu (208-a) podstawimy / = œ> , czyli tghco= 1, to otrzymamy: 
> ‚1-52; | r 
2 Var Б; = 2 Э» (209) 
1-4, | д 


Wielkość Žo na podstawie równań (202), wynosi: 


> _1/ 8 _q1/RtjoLi 
ĉel Ў =y G, CEPTA ү) 


zależy więc, przy danej częstotliwości w, wyłącznie tylko od stałych elek- 
trycznych linji, a więc jeżeli linja jest nieskończenie długa, odbiornik na 
jej końcu nie ma żadnego wpływu na obciążenie źródła. Wielkość Zo, wy- 
rażającą oporność pozorną samej linji, nazywamy opornością łalową czyli 
charakterystyczną linji. 

Jak wskazuje równanie (210), oporność falowa linji jest funkcją czę- 
stotliwości. й 

Wprowadzając wielkość Zo do równania (208 a), otrzymamy wyrażenie 
na oporność całkowitą linji wraz z obciążeniem: 


tgh al- 2, 

7 7 2, 
Z, = 4 3 (208-b) 

1 = tgh al 

+ 57-06 


о 


lub też, ро wyniesieniu przed nawiasy w liczniku і mianowniku wielkości 
2: 


1 1 
ва 

Рр УР. урур? 

l = Li x ig (208-с) 
Ша и] 
ż, ha FZ, 


Wyrażenie (210) jest liczbą zespoloną. Posiłkując się wzorami Eulera 
i Moivre'a !), możemy je przekształcić, pisząc: 
Q = ү, + Lto. №, {6 т, = 2$ t 
R, 


1) Patrz Dodatek I, 
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APE MW; w I EEN SFAI ЕЛ" оаа >” ау stawia Г, „УЕ N F ДЛТ ТМ» А rE "po Me™ 


ў үд? зо? Сү. 2 NOBO tg Ф, =— 


z czego otrzymamy: 


4 
С (№2 о L? Т У, TSW 
Ż,= V A ) 1 A Gr ‚ Е 2 == Zi <8 2 { (210-а) 
gdzie 
PY ДЕРӘ? 
ta | О4о Сг _ 
4 Akry: A 
г) R? 
Е a А5 JU | ДИС. RY 2 
= |, = |у 77 — + (210-b) 
/ о) ае 1 | G 1 mi n ГД 
w? C,? w? С," 


jest modułem czyli wartością bezwzględną oporności falowej. 
b) Linja o długości skończonej, zwarta i otwarta. 
Dla linji zwartej na końcu mamy 


Ż,=0. 


Podstawiając tę wartość w równaniu (208-b), otrzymamy oporność 
zwarcia linji: 


o= 2, tgh zł. (211) 
Gdy natomiast linja jest otwarta, mamy: 
А = 00, 
Podstawiając tę wartość do równania (208-c), otrzymamy: 
tgh al 1 
Кул AA 
Zio = 2- 2% Mo о == Z, ctgh al. (212) 
1-----tgh al 
со 0 


Jest to oporność stanu jałowego linji o skończonej długości. 
Mnożąc przez siebie stronami równania (211) i (212), otrzymamy: 


2,55 . Zk, == А ctgh al . Zi tgh 0. l az 2, , 
z czego możemy obliczyć oporność falową jako: 


a А 


a= Ха ду (213) 
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Możemy więc zmierzyć oporność falową linji, mierząc jej oporność 
zwarcia i oporność stanu jałowego. 


c) Oporność końcowa równa oporności łalowej. 


Jeżeli założymy 


2,=2,. 
to z równania (208-b) otrzymamy 
$ > tghal+1 5 
VAE VAR = 20; 
| 1--tgh al dst 


A więc linja, na której końcu załączono odbiornik o oporze równym 
oporności falowej linji, zachowuje się względem źródła prądu jak linja 
nieskończenie długa. Znaczy to, że oporność końcowa w tym przypadku 
nie wywołuje żadnej zmiany w przepływie prądu, posiada bowiem tęsamą 
wielkość i tensam charakter, co cała linja. 

Linja w ten sposób obciążona nosi nazwę linji bez odbić. Znaczenie tej 
nazwy będzie wyjaśnione w następnych paragrafach. 


4. Prąd w linji jako funkcja drogi i czasu. Fale w przewodnikach. 


Stałe, które obliczyliśmy w (205), możemy przenieść do równań (203) 
i (203-a). Mamy bowiem: 


a A 


A+B=M, A—B=ŃN. 


/ Ф; | 
z czego, po uwzględnieniu, że 4 $- = Z, otrzymamy: 


PYTA (i + 2.) i b=+ (i >) . (215) 
2 Eo 2 2, 
Wobec tego równania (203) i (203-a) wyraża się w postaci: 
fw > A Де УА R T P i. Ż» Z gad Е 
5 2 ‚© Н 2 % 
RAUTY OE (216) 
v= i, 2; + 2, EF | l, Ź: 2, 5% 


Jak wynika z założenia (202-a), wykładnik potęgowy 2 jest liczbą 
zespoloną, możemy więc wyrazić ją w postaci: 


== B --J1 2 (202-Ь) 
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Wobec tego funkcje wykładnicze równania (216) równają się: 


ах 2 ię Q г ер 
X — ерх X — СРУ. aJ TR 
Е ЕРА Т/Т Е ЕЈ 1 ; 


g= ax =- frji A — g- Ёх .g7J/1* f 

Wiemy zaś, że jest (patrz dodatek 11): 
silX=costx--jsinrx, 
eix = созү —ј.ѕіпүлх, 


tak, iż natężenie prądu w dowolnym punkcie wzdłuż linji da się wyrazić 
równaniem: 


_4ą 2-2, a ke | 
b=lhy .—————.€ .|cosTfX--/.sin. TX | —— 
2 2 2, zval] i | 
і 2.2, | х — ј ѕіп үх 
° — „eT |cosyx— jsinyx]. 
22, | 


Wobec tego, że na początku założyliśmy sinusoidalną zmienność prądu 
w czasie, możemy napisać: 


Jm, sin ( » £ -|- 9) zamiast i,, 
oraz uwzględniając, że symbol j oznacza wyprzedzenie fazy o 
v Jm, cos (vł--4) zamiast j Ê. 


Podstawiając te wielkości w równaniu (216) na i, otrzymamy równanie 
prądu w linii: 


A ath eśx „| sin (o t-44), сов ү x- соз (® t +9). sin yx | +- 
0 
— Jn, 25 оет. | sin (01-4 4). соѕтх — сов (07 -4- ф). ѕіпух |: 
0 


Po prostem przekształceniu!) otrzymamy ostateczną postać równania 
prądu: 


1) Stosujemy wzór 


sin 2 cos Ë + cosa sin Ё = sin (a + 6), 
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i= Jm, 2, pa $ shx sin [o Е ДЫ g т '| ap 


A JA, 4 A OPP Bx . sin | trx + + А (217) 
2 2, 


№ 


W analogiczny sposób otrzymamy równanie napięcia: 


-|- Jm, м 2, 2 5% UB 7 бх sin g 4 х -|- ,) о (217-а) 


Równania (217) i (217-a), wykazują, że w linji, zasilanej przez siłę 
elektromotoryczną sinusoidalnie zmienną, przebiegi elektryczne są funkcją 
dwu zmiennych — czasu £ i drogi x. 

Zjawisko zmienności w czasie jest oczywiste i bliższego wyjaśnienia 
nie wymaga: w dowolnym punkcie linji prąd i napięcie mają w czasie prze- 
bieg sinusoidalny o szybkości kątowej vw =2z/f. 

Dokładniejszej analizy wymaga natomiast zjawisko zmienności w prze- 
strzeni. W tym celu uchwyćmy pewien moment dla rozpatrzenia rozkładu 
prądu i napięcia wzdłuż linji, czyli załóżmy na chwilę, że £ = const. Wów- 
czas, pomijając wyrazy wykładnicze = is"**, które oznaczają wykład- 
niczą zmienność amplitudy!'), otrzymamy ponownie przebieg sinusoidalny 
o szybkości kątowej ү. Jest to więc, pomijając zmienność amplitudy, krzy- 
wa sinusoidalna, której stan początkowy powtarza się za każdym obrotem 
kąta yx o wartość 27 (rys. 134). Ruch taki w przestrzeni nazywamy, jak 


Rys. 134. 


wiadomo, ruchem łalowym, a drogę, odpowiadającą zmianie kąta o wartość 
27, czyli przebytą w jednym okresie, długością fali ^. Długość fali wynosi 
więc: 


Хут == А = . (218) 


') Мату tu analogję do równań, dyskutowanych w rozdziale Il-gim. 
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Związek między zmiennością prądu w czasie, a ruchem falowym wzdłuż 
przewodnika znajdziemy w sposób następujący. 

Założymy, że po czasie df w punkcie oddalonym о (— dx)od punktu 
odległego o x od końca linji, wartość funkcji sinusoidalnej będzie ta sama, 
co w chwili początkowej w punkcie x, czyli: 


sin [9 (t+ dt) 4-7 (х — dx) +4] = віп (ох 9). 
Warunek ten będzie oczywiście spełniony, gdy 


‚ ot+odł--1x—ydx--$=wot--yx--y, 
czyli 
w dł 1 ах= 0. 


Stąd otrzymujemy równość 
ах (0) 


= Ц = —, 219 
dt af ( ) 


w której pochodna 7 jest szybkością, z jaką fala porusza się wzdłuż prze- 
[i 


wodnika. Uwzględniając zaś (218), otrzymamy: 


» A Д и 271и 
> = fk, czyli А== — == 


i f w 


Długość fali jest więc drogą, jaką przebywa prąd lub napięcie w ciągu 
jednego okresu zmienności siły elektromotorycznej zasilającej. 

Z równania (219) oraz z określenia 4 (równanie 202-b) wynika, że 
szybkość rozchodzenia się prądów w przewodnikach jest funkcją ich czę- 
stotliwości. Wielkością, charakteryzującą szybkość rozchodzenia się fal 
w danej linji, a więc przesunięcie faz w poszczególnych punktach linji wzglę- 
dem początku układu, jest część urojona y wykładnika potęgowego 2. Wiel- 
kość ta nosi nazwę współczynnika łalowego linji. 

Znaczenie współczynnika falowego uwidocznia się najlepiej po podsta- 


== (220) 


wieniu jego wartości ү = ® z równania (219) do równań (217) 1 (217-a), 
и 
przez со otrzymujemy: 


ені 


ŻA -Zo „BL sin | @ \ Ж al] (217') 
2Ż, u 11 
Фк =, | Zt, et, sinj w | -|- a +] + 
2 u 
ch 2,—2, пея 10 \ 17 х н | „ (217'-а) 
2 u | 
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А абат ""ry лл Аай 


ЖА. А ra A i R WMA. 
Jak widać, wielkość wyraża tu czas, o jaki zjawisko elektryczne 
и 
w odległości х do końca linji wyprzedza przebieg na końcu linji lub też opóz- 
А М ў Д X ў 3 ЕТЕМ 
nia się względem niego. Wielkość о“ =yx jest więc stałą przesunięcia 
u 


fazy dla danego punktu linji. 

Zależność szybkości rozchodzenia się prądów od ich częstotliwości jest 
zjawiskiem bardzo niepożądanem w telefonji, sprawia ona bowiem, że po- 
szczególne składowe przesyłanego widma częstotliwości zmieniają wzdłuż 
linji wzajemne przesunięcia faz, wywołując wspomniane już w rozdziale IV 
zniekształcenia fazowe. 


5. Odbicie fal. Tłumienie przestrzenne linji. 


Funkcje wykładnicze s** i s" 7*,, zawierające część rzeczywistą wy- 
kładnika potęgowego a, wskazują, że amplitudy fali wzdłuż linji zmieniają 
się według prawa wykładniczego. Z równań (217) i (217-a) wynika, że prze- 
biegi w linji składają się z dwu fal, z których jedna, licząc od końca linji, 
posiada amplitudę rosnącą, druga zaś malejącą. Znaczy to, że fala, wy- 
szedłszy z początku linji maleje ku jej końcowi, skąd część jej powraca ku 
początkowi, w dalszym ciągu malejąc, jak o tem świadczą znaki ujemne 
współczynników 217!) w drugiej części prawej strony obu równań. Tę falę 
powracającą, przez analogję do podobnych zjawisk znanych z innych dzie- 
dzin fizyki, nazywamy łalą odbitą, w odróżnieniu od fali pierwotnej, wy- 
chodzącej z początku linji. 

Przebieg obwiedni równań fali pierwotnej i fali odbitej mamy na 
rys. 135. 


Rys, 135. 


Z równań (217) i (217-a) wynika, że amplituda prądu na końcu linji 
jest różnicą geometryczną amplitud obu fal składowych: 


Jm, яе ta — J" My + 


1) Znak „—" przy współczynniku y oznacza — jak wynika z równania (219) po- 
przedniego paragrału—opóźnianie fazy wzdłuż linji, a więc ruch w kierunku przeciwnym. 
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gdzie 


są naogół liczbami zespolonemi. Natomiast amplituda napięcia na końcu 
linji jest sumą geometryczną obu napięć składowych: 


A A A 
, , 
Vm, == V т, -+ V Г . 


Stosunek amplitudy odbitej do amplitudy przychodzącej nazywamy 
współczynnikiem odbicia linji obciążonej oporności Zə.. Wynosi on: 


m 2% 
== = О, 221 
5 (221) 


i jest, jak widać, naogół liczbą zespoloną, co oznacza, że amplitudy te 
w ogólnym przypadku przesunięte są w fazie względem siebie. Gdy zało- 
żymy 25 = Zo, współczynnik odbicia równa się zeru, czyli odbicia niema. 
Łatwo sprawdzić, że wówczas w równaniach (217) i (217-a) znikną człony 
odpowiadające fali odbitej. Tem tłumaczy się znaczenie nazwy linji bez 
odbić, którą nadajemy linji, obciążonej oporem równym jej oporowi fa- 
lowemu. 

s Rzecz oczywista, odbicia również niema, gdy linja jest nieskończenie 

uga. 

Stosunek bezwzględnych wartości amplitudy początkowej fali do jej 
amplitudy końcowej jest miarą zmniejszenia się amplitudy wzdłuż linji, czyli 
jej tłumienia przestrzennego. Wobec tego, że — jak łatwo się przekonać— 
wartość tłumienia jest tasama dla obu fal, możemy je obliczyć dla jednej 
z nich. I tak dla fali pierwotnej otrzymamy, podstawiając x = l, 


| FALE 
czyli | 
J | == SU 
EZR 
albo po zlogarytmowaniu: 
JAŚ 3 
ln (a = ý} [=b A (222) 


Wielkość 8 ¿=b jest dekrementem przestrzennym linji. W krótkości 
nazywamy go tłumieniem linji. Współczynnik 5, będący wykładnikiem po- 
tęgowym równania prądu lub napięcia wzdłuż linji, nazywamy współczyn- 
nikiem tłumienia. 

Ze względu na charakter równania najwygodniejszą jednostką tłumie- 
nia linji jest neper (patrz rozdział 1, $ 4), nietrudno jednak w razie potrze- 
by przejść na układ dziesiętny (decybele). 
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Współczynnik tłumienia ma doniosłe znaczenie dla telefonji, pozwala 
bowiem obliczyć zasięg linji telefonicznej. Jeżeli średnia moc prądu zmien- 
nego, dostarczana do linji przez aparat telefoniczny, wynosi 2 m W, a moc 
niezbędna dla dobrego odbioru telefonicznego wynosi 2 |. W, to otrzymamy 


NE (9 |- 220 — 1000, 


skąd obliczymy 
b= ; l n1000 = 3,5 nepera. 
Jeżeli przyjmiemy, że na urządzenia stacyjne nadawcze i odbiorcze 


przypada po 1 neperze tłumienia, to tłumienie na linji może wynosić 1,5 ne- 
pera. Stąd obliczymy zasięg linji telefonicznej 


IE HR (223) 


6. Obliczenie współczynnika falowego i współczynnika tłumienia. 
Zgodnie z założeniem (202) i (202-b) mamy: 
= 8-Е/т= (Ж Fjo L)(G, EjoC). 


Z równania tego po pewnych przekształceniach') możemy obliczyć oba 
współczynniki linji, a mianowicie współczynnik tłumienia 


sh ТР ТА (А, + о? L?) (G,*- о? C,*) - (R, О, и L С,) == 


ROZNE кое) вв 


I 


!) Podnosząc obie strony do kwadratu, otrzymamy 


p: — y? = R, О, —u* L; Cii (a) 
j2py=Je(L, О, — С, R) (b 
Podnosimy powtórnie do kwadratu: 
(B? = ТЫЫ = pt ZY, | 8° 4? +- yt = R’ G, — 2 0 R, G, G Li + wt 1,? Єл (с) 
aR у= * 1,201 -- 2 w? R, О, Li С, u? Р С? (4) 


Dodając te dwa równania, otrzymamy: 
(2° -+ 3)? = G? R? + w* (L? G? +R? С) ++ w! Lt С, 
czyli (7-4 = (R? + %® L?) (G,* +o? Сү), (e) 
Ayr Саты z (c) daje układ dwu równań o dwu niewiadomych. z którego możemy 


Radjotechnika — 15, 225 


PPEWWIYW AnA ие ег" ае коч a ОА к ое ды 
i 


oraz współczynnik łalowy: 


р VRE LAGE CJ R, 0,— «4, C) = 
zy 


реу) (коа) вв 


Wyrażenia te można sprowadzić do postaci prostszych dla pewnych 
uproszczonych założeń. 


a) Linja bez strat. 
I tak, jeżeli założymy: 
R, = 0, С, == 0, 


(linja bez strat) co jest dopuszczalne, gdy R, < w Lı oraz С, w C, to 
z równań (224) i (225) otrzymamy: 


А = 
p= 


? (226) 
rt=óy LO (227) 


Wówczas amplituda fal wzdłuż przewodnika jest stała, a ich szybkość 


rozchodzenia się wynosi: 
w 1 
u= = ——- i (228) 
т ү L С, 


i jest niezależna od częstotliwości prądu. 
Oporność falowa linji bez strat wynosi, zgodnie z równaniem (210): 


ЖООК A 
Ż, = V с =. (229) 


Jest опа również niezależna od częstotliwości prądu i posiada charak- 
ter bezindukcyjny. 

Jako linje bez strat możemy uważać linje, zasilane prądami wielkiej 
częstotliwości, gdyż linje te prawie zawsze spełniają warunki о Z, > № і 
оС, > бү, tak iż R, i С, można pominąć. Dzięki temu teorję układów an- 
asd w większości przypadków sprowadzić możemy do teorji linji 

ez strat. 


b) Linja telefoniczna napowietrzna. 


Wyrażenie yl -- А Е -|- A „Je równań (224) i (225) możemy 
о Eg o” н 
rozwinąć па szereg potęgowy, którego wyrazy szybko maleją i mogą być 


pominięte, о ile о L, ©>3 R, oraz о С, >3 Gy, co się sprawdza w zastosowaniu 
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do napowietrznych linij telefonicznych. Wyrażenie to równa się wówczas 


w przybliżeniu: Я > 
1 Е |? 
1—|--—P——|. 
ду 2 (5 133 t о C,* 
co po podstawieniu do (224) i (225) daje: 
1 С [АМ 
B= R =L -G а] 230 
Г [Rye +a] c | (230) 
oraz Ар |) TARO POWA, 
ZA С, оло 
172 ае С, -+ үг — Об, yel: (231) 
Można udowodnić, że wyrażenie na tłumienie jest najmniejsze, gdy 
spełniony jest warunek (zwany warunkiem Heaviside'a): 


NEA 


czyli 
R, 1, 
Еа 232 
ОЛА ы, 
Wówczas mamy najmniejszy współczynnik tłumienia: 
z. SV e L 
Заа = VR, О, = R. (a 0 = 233 
Pmi VAU, '] i. 1 үг (233) 
zaś współczynnik falowy jest równy: 
ү==®ү LG, (234) 
a więc szybkość rozchodzenia się fal wynosi: 
Е BAK OWY (235) 
Y ү L, C, 


d A więc linja o najmniejszem tłumieniu daje zarazem szybkość rozcho- 
Dziele się niezależną od częstotliwości prądu, podobnie jak linja bez strat. 
zięki temu nie daje ona zniekształceń fazowych, nosi więc nazwę linji bez 
zniekształceń. 
Porność falowa linji bez zniekształceń według równania (210-b), po 
uwzględnieniu warunku (232) wynosi: 


2, -y£ = 2. 


a „więc, podobnie jak w linji bez strat, posiada charakter bezindukcyjny 
i jest niezależna od częstotliwości. 
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c) Linja wielkiej częstotliwości ze stratami. 


Nie we wszystkich przypadkach linji wielkiej częstotliwości pominąć 
możemy oporność. Przypadek taki zachodzi naprzykład w silnie promie- 
niujących antenach krótkofalowych. 

Wówczas, pomijając Gy, zastosować możemy przybliżenie (230) w po- 
staci: 


ER IC 
BSSR V Т (230-а) 


Dla linji takich stosują się jednakże z dostatecznem przybliżeniem wzo- 
ry: (227) na współczynnik falowy i (229) na oporność falową, podane wyżej 
dla linji bez strat. 


d) Linja telefoniczna kablowa. 


W kablach telefonicznych obołowionych oporność indukcyjna jest na- 
ogół mała wobec oporu omowego (zwłaszcza dla małych średnic), a upływ- 
ność mała wobec przewodności pojemnościowej w Cı. Wobec tego można 
przyjąć z dostatecznem przybliżeniem Ł, = 0 i С, = 0. Wówczas równania 
(224) i (225) redukują się do 


> 1 
== IR OG (237) 
Oporność falowa linji kablowej, zgodnie z (210 wynosi: 
А ИО ОРАУ Е: 
УЯ = ——1_ = - zu: Е 4% , 23 
ы | /%С, | оС, (238) 


z czego wynika, że prąd wyprzedza napięcie о 45 stopni. ') 


|) Należy tu zwrócić uwagę, że przesunięcie faz, wywołane przez oporność falową 
inji, w żadnym przypadku nie może przekroczyć + 45°, Wynika to z następujących 
rozważań: 


Ogólną postacią oporności falowej jest: 


%=} Зак А 
c-+jd 


Zgodnie z dodatkiem I, licznik i mianownik można wyrazić symbolicznie przez: 
руа. еі ЕИ) i p 
a-+-jb=Va*--b*:e*'', gdzie tg Ф, = — (maximum 90°), 
a 
руи Бел Js : = d ; 0 
сја = с-а. е, gdzie ta p = у (maximum 90°), 
Stąd mamy: 
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be- n са 


7. Pupinizacja i krarupizacja linij telefonicznych. .. 


Linje telefoniczne napowietrzne, a tembardziej linje kablowe, dalekie 
są od warunku (232), mają bowiem zadużą stosunkowo oporność i pojem- 
ność, jak o tem łatwo się przekonać z danych, zawartych w załączonej ta- 
belce. Dlatego też zasięg linij kablowych jest niewielki i chcąc rozmawiać 


Stałe linij telefonicznych. 
(Wg. Winzheimer, Ubertragungstechnik) 


średnica 


przewod- R, Li С; G, 
2/km H|km uF/km | „S/km 


Rodzaj linii ników 


mm 

2,0 15,66 0,0022 0,0054 0,5 
Linja bronzowa 3,0 5,28 0,0020 0,0060 0,5 
napowietrzna 4,0 3,00 0,0019 0,0064 0,5 

5,0 1,90 0,0018 0,0067 0,5 
Kabel lokalny 0,8 172,0 0,0007 0,031 0,55 

0,9 54,0 0,0007 0,031 0,55 
Kabel daleko- 1,4 22,5 0,0007 0,032 0,55 
siężny 1,7 16,0 0,0007 0.037 0,60 

2,0 11,0 0,0007 0,037 0,70 
Linja polowa 0,01 °) | 1,0 
jednoprzewodowa 100, 0.0025 |do 0,015 do 10,0 
Kabel Krarupa 0,7 16,0 0,01 0,039 1,1 


a--jb__ nec „б — Ф) 
сЕ | с-а i 
zaś 


4 
ЕЕ JEEE а. 
а дд ж A Z WEŃ 
| с+- ја | с 4-а? 


Wystąpić tu mogą następujące przypadki skrajne : 


a) obie części urojone równe zeru 1% = 0; 

b) obie części rzeczywiste równe zeru Ф, = 4 a = wi 5 a =(0; 
)a=0, d=0, в 09 = а 

d) b=0, c=0. 6 a = 1450 


*) Wysokość zawieszenia nad ziemią ok. 2,5 m. 


229 


na większe odległości, musielibyśmy ustawiać w niewielkich odstępach sta- 
cje wzmacniakowe dla wzmocnienia prądów przychodzących i przekazania 
ich na następny odcinek kabla. Metoda taka zwiększenia zasięgu, pomija- 
jąc zniekształcenia częstotliwości i fazy, wywołane przez kabel, byłaby bar- 
dzo kosztowna i niewygodna. 

Nie mogąc w praktyce zmniejszyć wydatnie oporności, a tembardziej 
pojemności, można zwiększyć zasięg linji — co równa się zmniejszeniu licz- 
by stacyj wzmacniakowych — a zarazem zbliżyć się do warunku Heavisi- 
de'a, zwiększając sztucznie indukcyjność linji. Znane są dwie metody zwię- 
kszania indukcyjności linji: 

a) Metoda Pupina (pupinizacja), polegająca na włączaniu w linję do- 
sida zwojnic samoindukcyjnych (cewki Pupina) w odstępach co 1,7 

o 2 km. 

b) Metoda Krarup'a (krarupizacja), polegająca na owinięciu kabla 
dwiema lub trzema warstwami drutu żelaznego (lub z innego materjału o du- 
żej przenikliwości magnetycznej). 

Metoda Pupina posiada dwie zasadnicze wady: 

a) Włączając szeregowo cewki, zwiększamy równocześnie oporność sku- 
teczną linji przez co tracimy część korzyści, osiągniętej przez zwiększenie 
indukcyjności. Jeżeli stała czasu cewki pupinowskiej wynosi: 


czyli jej oporność 


to z równania (230) obliczyć możemy tłumienie linji po włączeniu cewki!) 


- fee zirta 


ZPL. (239) 
kos. s lt + Le) 
R, 
3, 2 \ А | е z ү «у lk 

Przyjmując т = const dla danego typu cewek, obliczyć możemy z wa- 
runku (232) najkorzystniejszą indukcyjność cewki Pupina 

ООВ) 
GRE (240) 


т 1 


') Należy tu podstawić wartość Le i Re . przypadające na 1 km. linji. Zaznaczyć 
należy, że cewka pupinowska składa się z dwu równych części, włączanych w jeden 
i w drugi przewód linji, 
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Stała czasu dobrze wykonanych cewek pupinowskich dochodzi do 0,02, 
naogół jednak jest mniejsza. 

Pupinizacja linji kablowych pozwala zwiększyć ich zasięś 2-krotnie, 
dla linji napowietrznych korzyść 
z pupinizacji jest mniejsza, ze 
względu na bardziej niekorzyst- 
ny stosunek oporu cewki do opo- 
ru linji, 


b) Drugą poważną wadą li- Cvs Cs 
nji spupinizowanej jest jej nie- h 
jednorodność. Włączając bo- 
wiem w pewnych odstępach — 


zwojnice, rozbijamy niejako li- 

пје na szereg obwodów re- Rys. 136, 

zonansowych, utworzonych z 

pojemności linji przypadającej na odcinek między dwiema cewkami i induk- 
cyjności cewek (rys. 136). Układ ma własności filtru, tłumiącego silnie czę- 
stotliwości, leżące powyżej częstotliwości krytycznej '). 


_2 
VLC” 


Ls 


(241) 


ок = 


ieżeli Z i С są indukcyjnością szeregową i pojemnością równoległą każdego 
członu filtru. j 

‚ W linji spupinizowanej jednostkowy obwód stanowi odcinek o długo- 
ści s, równej odstępowi 2 cewek (rys 136). Indukcyjność takiego odcinka 
uważać możemy za równą indukcyjności całkowitej obu połówek cewki 


L=2 5 = Le, zaś pojemność wynosi С, s, jeżeli odstęp s między cewkami 
wyrazimy w km. Stąd obliczymy częstotliwość krytyczną: 


2 


У.Е). С" 


ШУ 


Częstotliwość krytyczna jest drugim czynnikiem, który nie pozwala 

w pełni wykorzystać pupinizacji. Należy bowiem ograniczyć się do takiej 
indukcyjności, któraby niedała częstotliwości krytycznej mniejszej od gór- 
nej granicy przesyłanego widma. Szczególne trudności nastręczają przewo- 
y kablowe przeznaczone dla przesyłania programów radjofonicznych, któ- 
m stawia się bardzo duże wymagania co do górnej granicy częstotliwości. 
nowoczesnych kablach teletonicznych znajdują się specjalne pary prze- 
wodników, t. zw. radjofoniczne. Są one umieszczone w środku przekroju 
abla i skonstruowane są tak, by ich pojemność była jaknajmniejsza, przy- 
еп są опе tylko częściowo spupinizowane (pupinizacja słaba), to znaczy 
indukcyjność cewek jest znacznie mniejsza, niżby tego wymagało оѕіаб- 


r 


m RZE mg I 


1) Patrz rozdział VI. 
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nięcie minimum tłumienia. W parach tych w = 27. 5500 (Ameryka) do 
2т. 6700 (Europa), a obecnie nawet starają się przekroczyć tę granicę. 
Niejednorodność linji spupinizowanej sprawia, że — ściśle biorąc — 


nie jest ona ani właściwą linją, ani właściwym filtrem. Wobec tego równania 
podane poprzednio są jedynie przybliżone i dla różnych częstotliwości wy- 
magają odpowiednich poprawek. Dokładniejsze wzory, stosowane do pro: 
jektowania linji telefonicznych, znaleźć można w odpowiednich dziełach 
specjalnych. 


Kable Krarupa dzięki równomiernemu rozmieszczeniu indukcyjności, 
nie posiadają częstotliwości krytycznej, lecz ze względu na duży koszt wy- 
konania, zastosowanie ich jest ograniczone. Używają je przeważnie jako 
сы telefoniczne podmorskie i do wprowadzania linij napowietrznych 

o miast. 


8. Przykład. 
Poniżej podajemy przybliżone przeliczenie linji telefonicznej dla zor- 
jentowania e jakościowo w charakterze zjawisk, spotykanych w 
łącznikowych linjach radjofonicznych. 


Mamy linję kablową o średnicy 1,7 mm, której zgodnie z podaną tabli- 
cą odpowiadają stałe: 


R, =16%/km; 2, =0,0007 H/km; С, =37.10 F/km 
G, =0,6.10 *S/km. 


Ze wzoru (237) obliczamy współczynnik tłumienia i falowy dla „nor- 
malnej częstotliwości telefonicznej” (© = 5000) : 


8 = т = а / R. w С, ~ 38,5.10 >° neper/km. 
w. | 


Stąd mamy zasięg linji na podstawie wzoru (223) 
"= 15 „10% =н 
38,5 


39 km, 


Oporność falowa linji, zgodnie z (238) wynosi dla w = 5000: 
2 = VA 1 ‚6 kri 
y | w С, " 
a więc 
16.10" 


2= |у 5.37.1067 ' 
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Część rzeczywista 
| R» |= 294. cos 45° = 208 Q, 
a część urojona 
| Xo |= 294. sin 45° = 208 9 = | Ro |. 
Chcąc linję ulepszyć, zamierzamy ją spupinizować. Najkorzystniejsza 


indukcyjność, włączona па 1 km długości linji, przy założeniu т = 0,02, wy- 
niesie zgodnie z (240) (wartość bezwzględna): 


> 9:24 6 3 
FOIR 0 L, 16.37.10-° —0.6 se a ату 
` “4 „ДЕ d 
rae Ук aE тр 


Temu odpowiada oporność dodatkowa na 1 km linji: 


_ 0.41 


Ra = 
0,02 


= 23,5 8/km. 


Minimalne tłumienie, zgodnie z (233) wyniesie 
Воњ SV (16-- 23,5)..0,6.107% = 4,85.10*, 
które daje maksymalny zasięg 


Гах = 1200 ==310Кт. 
4,85 


Oporność falową linji spupinizowanej obliczymy według wzoru (229) 


И, 0,47 -|- 0,0007 
83405 


== 357090, 


2-1 
1 


Posiada ona, rzecz oczywista, charakter omowy. 


Sprawdzamy częstotliwość krytyczną. Umieszczając zwojnice Pupina 
co 1,7 km, otrzymamy całkowitą indukcyjność jednej zwojnicy Le = 
= 0,47. 1,7 = 0,8 Н, a pojemność jednego odcinka linji 1,7 . 37. 10? = 
=/63 » 107 5, 

Stąd: 

wę 2 ~ 9000, 
|0,8.63.10 * 


co daje fr ~ 1420 okr/sek. Linja nie odpowiada więc minimalnym wyma- 
ganiom, stawianym linji telefonicznej. 
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Zakładając częstotliwość krytyczną / = 3000') (о, = 20000), a więc 
przystosowując linję jedynie dla celów telefonicznych, a nie dla transmisji 
radjofonicznych, obliczymy maksymalne Łe które wynosi: 


ун i н а Лы АЕ. RARE PLYTE 
о? C 4,10°.63. 107° 


Na 1 km otrzymamy stąd L,= 0,0935 H/km oraz А, = а = 4,7 8. 


co wraz z opornością linji daje R,” = 20,7 кт. Tłumienie, otrzymane 
w ten sposób, daje nam wzór (239): 


ал 210—3 
p= y |207 37.10 -- 0,6 . 10 «у 42:10. neper/km. 


2 94,2.10 3 31:40777 


Stąd zasięg linji osiągnięty przy słabszej pupinizacji: 
155 


= = Же, = 207 km. 


Oporność falową tej linji częściowo spupinizowanej musimy obliczyć 
według wzoru ogólnego (210) 


EEG 7и 


ка 1 AA геј 
ува" yE. УА з. 
A G, --jo» С, С, | 1 + еы” ) 
w С; 


Obliczymy odpowiednie wartości dla о, = 5000 і о, = 20000. 
Dla w, = 5000 mamy 


_5000.0,094 _ 47057 „ видо 


t0:0, Е 2 == — 
ЕР 20,7 20,7 


5000.37.10” _ 1850. 
tg pa = —_————=—-———2308, ф89049' 
н 6.1077 6 А 


Stąd przesunięcie faz linji 


1) Patrz rozdział IV. 
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Wobec tego, że dla częstotliwości о, == 20000 te przesunięcia faz będą 
jeszcze mniejsze, oporność falową linji praktycznie uważać możemy za bez- 
indukcyjną. Wyniesie ona z dostatecznem przybliżeniem: 


»=ү = /_0094___ 150900, 
с, И 37,109 


Z przeliczonego tu przykładu widzimy, że częściowa pupinizacja po- 
zwoliła nam zwiększyć zasięg bezpośredni linji przeszło pięciokrotnie, a więc 
w tymsamym stosunku zmniejszyć liczbę stacji wzmacniakowych na linji 
dalekosiężnej. Gdybyśmy jednak żądali przystosowania kabla dla radjo- 
fonji, korzyść osiągnięta z pupinizacji byłaby skromniejsza. 


9. Znaczenie odbicia. Odbicie zupełne i częściowe. 


Powróćmy jeszcze do równań (217) i (217-a): 


i= Jm Zz в“, sin (0 £-|-16-1- 9) -|- 

t 2 Ż, ( +y \ )-- 
Jm, ee, e PB, sin(of—qx--4); 

0 


V= Jm, t 9 „е^ віп (®/--1 Х-{-%)-- 


5 
Žo 


F Jm, 2з 2 Pt sin (v£—7r хф). 


Jak już wykazano w $ 5, fala odbita znika, gdy Zə = Zo. Warunek nie- 
odbijania się fal jest co do istoty swej podobny do rezonansu w układzie 
prostym lub do warunku maximum mocy w układzie obwodów sprzężonych, 
odpowiada on bowiem maksymalnemu wykorzystaniu energji przez odbior- 
nik, znajdujący się na końcu linji. 

Przeciwieństwem jego będzie odbicie zupełne, polegające na tem, że 
koniec linji wcale energji nie pobiera. Warunek ten będzie spełniony, gdy 
koniec linji będzie albo zwarty albo otwarty. 

a) Linja zwarta. Gdy podstawimy Zə = 0 równania (217) i (217-a) 
przyjmą postać: 


bo z „PE айа (от Р ie БК, віп (ы тх (242) 


ГРО аги 7 SDE ia 
v= m В віп (ает) e. Го. віп(о1— тухф). 
2 2 (242-а) 
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Podstawiając warunki końca linji, czyli x = 0, otrzymamy: 


ls == z sin (ot +- 4) -|- = sin (o £ -|- 9) = Јь,. sin (о £-|-9); (2427) 


Ya 5 Ą Ј, т > _‹ , 
W = > Z, sin (o t 4+ Ф) — > Ż, sin (o £ 1-4) = 0. (242'-a) 


Stąd — oczywisty zresztą — wniosek, że napięcie na końcu linji zwartej jest 
stale równe zeru, zaś natężenie prądu na końcu posiada wartość uwarunko- 
waną jedynie tłumieniem linji. 

b) Linja otwarta. By zbadać warunki w linji otwartej, musimy najpierw 
przekształcić równania (217) i (217-a), podsławiając: 


а Vm 
VA ‚== Jm, Zi czyli Jm, =—", 
A 


otrzymamy wówczas: 


=. (tz) вота 


ЗЕБИ, 
Vm [ 1 1 8х (217/) 
—— |- — -|e * „sin (/—үх--%), 
о) 
Vn 2 Bx _. 
а p Л? Se) Psin (o (104) + 
Vn 24) 2х . U 
ke ai ©, sin(ot—yx44). (217-а) 
Dla linji otwartej, podstawiając 2, = оо otrzymamy: 
, Ил, KZ х Ул RER 
== ——;-=° sin (w £---72x--%)——>* „e "© „sin(v/—q7x-+-9), (243) 
22, (o £--1 6-4) 22, 4 
Ул, 5 Vm, 8 


Um. sin (024-7 9) aio 2—40). . (243-8) 


Podstawiając х = 0, otrzymamy warunki na końcu linji 
і, ==0, (243') oraz 0, = И, ѕіп(оѓ-+| Ф). (243'-a) 


Wynika stąd, że prąd na końcu linji otwartej jest stale równy zeru, na- 
tomiast napięcie posiada wartość skończoną, którą możemy znaleźć z rów- 
nania (243-a), znając Vm, i obliczając Vm, = Vm.e *'. 

Pozatem widać z równań (243) i (243-a), że w przeciwieństwie do linji 
obciążonej i zwartej, w linji otwartej fale prądu odejmują się, a łale na- 
pięcia dodają się. 
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Z rozważań powyższych wynika, że na końcu linji niema zużycia ener- 
gji (odbicie zupełne), gdy linja jest zwarta (Žo = 0) lub otwarta (05 = оо). 
Gdy zaś linja obciążona jest na końcu opornością, równą jej oporności fa- 
lowej (Zə = Žo), całkowita moc, doprowadzona dc końca linji, zużywa się 
w odbiorniku (linja bez odbić). CA A 

We wszystkich przypadkach przejściowych(Ź:= Д„, lecz 0< |2,< оо) 
mamy do czynienia z odbiciem częściowem, polegającem na tem, że część 
energji pochłania odbiornik, część zaś oscyluje między odbiornikiem a linją. 

jawiska w linji elektrycznej można porównać ze zjawiskami w obwodzie 
rezonansowym: linja bez odbić odpowiada obwodowi dostrojonemu do re- 
zonansu, linja z odbiciami zaś obwodowi rozstrojonemu, gdy moc urojona 
oscyluje między obwodem a źródłem prądu. 

Odbicie fali oddziaływa w ten sposób na źródło prądu, że źródło to, 
dla wytworzenia na końcu linji prądu i», musi posiadać większą siłę elek- 
tromotoryczną, niż w przypadku linji bez odbić, musi bowiem wytworzyć 
na początku linji różnicę geometryczną prądów J”„ i /”„,. którą możemy ob- 
liczyć, podstawiając do równania (217) wartość x = l. Natomiast w przy- 
padku linji bez odbić daje ono jedynie prąd J’m,. Innemi słowy, przy stałej 
wartości siły elektromotorycznej otrzymujemy w linji maximum prądu, gdy 

Żą == Ży, 

Działanie fali odbitej na początku linji porównać można także z siłą 
elektromotoryczną oddziaływania zwrotnego w obwodach sprzężonych. 

Wpływ odbicia jest oczywiście tem większy, im krótsza jest linja i im 
mniejsze jest jej tłumienie, tem większa bowiem będzie wartość J” m, i 


10. Dyskusja linji bez strat. Fale stojące. 
Dyskusja matematyczna zjawiska odbić przedstawia się najbardziej 
przejrzyście w linji bez strat. Zakładając bowiem $ = 0, otrzymamy zgod- 
nie z $ 6: 


Jm, = Ум, = Ims Ż,= y A =- Zá 4 
1 


co po podstawieniu do równań (217) i (217-a) daje: 


st. Um 2 у С З ‚ шш h-ra- 
{== А (ż: |, L |- 1) sint t--9--1 2%) 4 
А УЗСА” а А а 
(2, |, Z t|sin( t--Hd=srx)|, (244) 
Jm / L, > JC . А 
*=ZV gli" Joea 
-|- 2. ү a 1) -sin (o £-- %—4x)|. (244-a) 
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Przedyskutujemy teraz poszczególne przypadki obciążenia: 


a) Linja bez odbić. Podstawiając Ż» = ү ‚ otrzymamy: 
1 
i=Jnsin(v/f--$-+rx), (245) 
U=Jn y A sin(o t+- yx). (245-a) 
1 


A więc w linji bez odbić i bez strat napięcie i prąd są w fazie we 
wszystkich jej punktach. 


b) Linja zwarta. Podstawiając Ż» = 0, otrzymamy równanie prądu 
MET sin (924-9 4-7 х) 4 віп (074-9 тх) |, 


co po przekształceniu!) daje 
i = Jm cos y x . sin (o -|- 4), (246) 


W analogiczny sposób otrzymamy równanie napięcia w linji zwartej 
jako: 


7 = Јын ү . sin y X. cos (%Ё-{-ф). (246-a) 
Д 
c) Linja otwarta. Podstawiając w równaniu (217') podane na ро- 


czątku uproszczenia i zakładając Ż» = оо , otrzymamy równanie prądu 
w linji otwartej 


Vm /© 
T 2 V L 


a po przekształceniu: 


sin (o £ - 4 1 x) —sin(v/--9—7x)|, 


i=Vh ү А sin y x, cos (w £ -+ %) = Jm sin y X, cos (œ £ + 4) , (247) 
1 
Zaś równanie napięcia: 
GTa 
z . cos% x. sin (o t-44). (247-a) 
1 
Równania (246) i (246-a) oraz (247) i (247-a) wskazują, że w linii, 
w której nastąpiło odbicie zupełne, wytwarza się wzdłuż linji stały prze- 


u= Vm. cosy x . sin (w t -4 ф) = Jm V 


1) Stosujemy wzór 


sin (a +- @) -+ sin (a — $) = 2 sin a cos б. 
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strzennie rozkład prądu i napięcia, wyrażony z uwzględnieniem (218) rów- 
naniami (rys. 137): 


2Tx 


ie zę совүх = h соз 27, (246') 
Ux = V SIN ү X = V sin 2 ; +: ; (246-a') 
b) dla linji otwartej 
i= h siny x = isin di 3 (247') 
2 тх 


Ux =V cos Y X = V COS ——. (247-a') 


` 


Z równań tych wynika. że 
dla х==0, tj. na końcu linji 
mamy węzeł napięcia dla linji 
zwartej, a węzeł prądu dla 
linji otwartej. Węzły te ро- 
włarzają się w odstępach: 


т > 
x=, 
Y 2 
,W czasie natomiast prze- 
bieg prądu i napięcia w do- 
wolnym punkcie linji wyraża Rys, 137. 
się równaniami (rys. 138). 


a) dla linji zwartej 
і; == тг . sin (w t + 4), (246”) 


7. = Улу cos (w і -- Y) А (246-а') 


b) dla linji otwartej 
і, = Jmx cos (» t -|- Ф), (247") 
Куз. 138, U = Улу sin (о і -|- 4) А (247-а”) 


Każda z tych wielkości zmienia się w czasie sinusoidalnie, zaś w prze- 
strzeni w obrębie jednej połówki fali wszystkie wartości chwilowe są w fa- 
zie, by w sąsiedniej półfali przesunąć się w fazie о 1800. 

! Przebiegi zachodzące w linji zwartej lub otwartej, przypominają zja- 
wisko fal stojących w drgających prętach i strunach. Stąd temu zjawisku 
elektrycznemu nadano również nazwę fal stojących elektrycznych. 
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W linjach bez strat z odbiciem zupełnem napięcie i prąd przesunięte 
są względem siebie о 90 tak w czasie, jak i w przestrzeni, jak to wynika 
z podanych wyżej równań. Jest to fizycznie oczywiste, skoro bowiem ani 
koniec linji, ani sama linja nie pobiera energji, to w żadnem miejscu i w żad- 
nej chwili wyrażenie v i cosy nie może mieć wartości rzeczywistej. 

Z powyższego wynika, że w linji ze stratami nie mogą powstać czyste 
fale stojące, gdyż na falę stojącą, wytworzoną na końcu linji, zawsze będzie 
się nakładała fala bieżąca o amplitudzie malejącej wykładniczo, pokrywa- 
jąca straty wzdłuż linji. Tak więc tylko na końcu linji będziemy mieli węzeł 
rzeczywisty, w pozostałych zaś puktach węzłowych jedynie minimum, 
rosnące ku początkowi linji. 

przypadku częściowego odbicia, również i na końcu linji niema węz- 
ła — mamy wówczas falę bieżącą z nałożoną na nią falą stojącą. Dopiero 
w linji bez odbić fala stojąca znika zupełnie i prąd oraz napięcie maleją rów- 
nomiernie ku końcowi linji. 

O spełnieniu warunku nieodbijania się fal w linji bez strat!) można się 
przekonać, włączając w nią 3 amperomierze na odcinku 1/4. Zgodnie z po- 
wyższemi rozważaniami, gdy niema fali odbitej, wszystkie 3 amperomierze 
wskazują tę samą wartość prądu (Marconi — Franklin). 

W urządzeniach wielkiej częstotliwości warunek nieodbijania się fal 
realizuje się zazwyczaj przez odpowiedni dobór sprzężenia (rys. 139), ро- 


М, 
ә. 


krywający się z warunkiem maximum mocy w obwodach sprzężonych (Roz- 
dział П. $ 3). By obliczyć taki układ, podstawiamy tak na początku linji 
(rys. 140-a), jak i na jej końcu (rys. 140-b) jako oporność rzeczywistą linji: 


X 
Rys. 


Z = R=/ a jako jej oporność urojoną: w Z, gdzie Z jest indukcyjnością 
1 


ДА е M, 


00000000 


Rys, 139, 


00000000 
00000000 


140-а, Rys, 140-b, 


1) Jak już zaznaczono w $ 6, linje zasilane prądami wielkiej częstotliwości, uwa- 
żać możemy w przybliżeniu za linje bez strat. 
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sprzężenia włączoną w linję. Należy tu podkreślić, że Zo nie jest tu miarą 
strat, powstających w linji, gdyż w myśl założenia — skoro linja jest bez 
strat, 20 jest wielkością urojoną, a jedynie pod względem przesunięcia faz 
zachowuje się jak oporność omowa (podobnie jak obwód rezonansu prądów 
bez oporności omowej). 

W niektórych przypadkach (np. w antenie falowej Beverage-Kellog- 


Rice) warunek nieodbijania fal osiąga się przez włączenie na końcu linji 


Oporu omowego równego oporności falowej linji. 


Układ Lechera. 


Teorja fal stojących daje nam bardzo wygodną metodę pomiaru bar- 
dzo wielkich częstotliwości ') (fal bardzo krótkich rzędu metrów i decymet- 
rów) przy pomocy układu dwu poziomych przewodników rozpiętych równo- 
legle w odległości 20 do 30 cm od siebie (rys. 141). Utworzona w ten spo- 
sób linja zasilana jest na jednym końcu przez generator, wytwarzający ba- 
daną częstotliwość, na drugim zaś końcu jest otwarta. 


Куз. 141. 


Na początku linii umieszczamy wskaźnik prądu (małą żarówkę, lub, 
dla dokładnych pomiarów, termoelement z $alwanometrem) i przesuwamy 
wzdłuż linji mostek zwierający. Wówczas w pewnych położeniach zwiera- 
cza lampa gaśnie (galwanometr wskazuje zero), zaś w położeniach odda- 
lonych od poprzednich o 4/4, lampka zaświeca się najjaśniej (galwanometr 
wskazuje maximum). Poszczególne minima (maxima) oddalone są od 
siebie o 2/2. Możemy więc zmierzyć długość fali, mierząc odległość mię- 

zy dwoma wskazaniami maximum lub zerowemi. 


11. Przykład obliczenia linji zasilającej. 


Źródło prądu o częstotliwości kątowej о =10* i o oporności wewnę- 
trznej А, = 10 © mamy sprząc zapomocą linji zasilającej о oporności falowej 
о = 600% z anteną o oporności Ry = 20% w taki sposób, aby otrzymać 
sprawność przeniesienia 90% (7 = 0,9, nie licząc strat w linji). 
Przyjmując, że antena jest dostrojona do rezonansu i że oporność in- 
dukcyjna zwojnicy sprzężenia jest mała wobec Z,, otrzymamy: 


w M = y 600.20 ~ 1109, czyli M, =110.107=11.10-*H. 


1) Patrz m. і, O, Schmidt, Das Paralleldrahtsystem als Messinstrument in der 
Kurzwellentechnik, Jahrb, 41 str. 2 r. 1933, 
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Gdybyśmy przyjęli o 2 =60%, czyli L = 6, 107* H.i współczynnik 
sprzężności k = 0,6, zwojnica sprzężenia w antenie musiałaby mieć induk- 
cyjność: 


MI, | 121.107 


l == LA == 
k*L 0,36.6.107% 


= 56. 10— Н. 


By osiągnąć rezonans przy © = 107, pojemność anteny powinna wobec 
tego wynosić: 
1 


о 


Założymy, że w obwodzie antenowym płynie prąd Ja = 10 А. Wów- 
czas moc wydzielona w antenie wynosi 20.102 = 2000 watów, zaś prąd 
w linji zasilającej znajdziemy z równości 


Ji? . 600 = 2000 W , 
skąd mamy 


Sprzężenie linji z obwodem zasilającym obliczymy według zasad roz- 
działu III, $ 4. i przykładu $ 7. Zakładamy indukcyjność sprzężenia linji 
l4=6.10-H, о = 10%. Stąd mamy: 

Za = V 600? -- 10!* „6%, 1071? > 600 9; 
tg 9: 70,1, cos Ф, = 0,99 ~ 1. 
Stąd na podstawie równania (89) obliczymy: 


1 


WEŁA б. | х = |/ 60.10.9= 2322 


czyli 
M, = 249 = 23,2. 10% Н, 
10: 


A więc niezbędna indukcyjność w obwodzie pierwotnym przy k = 0,6; 
M, _ 540.10 


—— = 250. 10— H. 


L= 
ГГА 0,36.6.107* 


Przesunięcie faz w obwodzie pierwotnym, o ile żądamy obciążenia bez- 
indukcyjnego, powinno być dodatnie i ma wynosić zgodnie ze wzorem (90) 


{6 Ф, = 1 e tg 72 = 0,9. 
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PRETEC мум 


a więc 
X, =R;t$o, 992. 
Stąd obliczymy 
1 


С, = = - ‚<= 1960,10—!2Е. 
w*L—90  10/.6.107%—9. 10: 


Oporność całkowita odniesiona do obwodu pierwotnego wynosi: 


o? M? 


Ri=10---—— . 600 = 1009, 
zaś moc, przy 7 = 0,9: 
р, ==2900— 2220 W 
‚9 
Stąd obliczymy prąd pierwotny 
р PRET р атт OA 


V 10 


Moglibyśmy również obliczyć w przybliżeniu straty w linji zasilającej. 
Jeżeli przyjmiemy oporność jej równą 5 ©, to moc stracona: 


P, =5.1,83* ~ 17 watów. 


Straty te są tak nieznaczne, iż nie wpływają na wynik obliczeń. 


12. Oporność pozorna linji zwartej i otwartej. 


Przy pomocy wzorów, wyprowadzonych w $ 10, możemy obliczyć 
oporność pozorną (ściśle mówiąc — wobec pominięcia strat w linji — 
oporność urojoną) linji w dowolnym jej punkcie od końca. Będzie 
to oporność, jaką linja zwarta lub otwarta o zmiennej długości będzie przed- 
stawiałą dla źródła prądu. W tym celu przejdziemy z wartości chwilowych 
na wartości skuteczne, wyrażone symbolicznie, oznaczając: 


Jmsin(o t44) przez J, И зіп (024-9) przez V, 
Jm cos (ot |- Фф) przez IIs Vm cos (o t-49) przez j v, 
Z równań (246) i (246-a) obliczymy w ten sposób dla linji zwartej: 
ж А 
Н у =: sinix 1 
ен ITRS) С, РИ: 1 =j | / ar l tg y x. (248) 
$ Јсоѕтх С, 


243 


——:сбТх. 


А T 
4 ү AA б р (249) 


Z równania (248) wynika (гуз. 142), że w linji zwartej dla wszystkich 
wartości: 


Joe EL gdzie n=l, 2, 3..... оо (250) 
Y 


jest 2, = X=0, natomiast dla wszystkich wartości: 


wia (2 ze 1) P T gdzie E BiP A со (251) 
Т 


jest 2. = Х = +оо, 


t 
1 
i 
' 
U 
і 
' 
' 
U 
1 

п 


== > di YZ m o 


uż 
x 


Rys. 142. Rys. 143. 


W linji otwartej zaś mamy [równanie (249), rys. 143]: 


dla x= an >; *; 2—0, (250 а) 
Ша х=; = оо, (251-а) 


Na szczególniejszą uwagę zasługuje warunek 2, = 0. Oznacza on, że 
dla źródła prądu włączanego w danym punkcie, linja nie przedstawia żad- 
nej oporności urojonej, pozostaje więc tylko jej oporność omowa, której 
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rak La 7% k ГТ" 


pominąć nie można skoro mamy X = 0. Przypadek ten pokrywa się z re- 
zonansem napięć obwodu niby-ustalonego, podczas gdy przypadek 
Zx = + со odpowiada rezonansowi prądów. Rezonansowi napięć odpowia- 
dają więc wszystkie węzły fali napięcia linji, zaś rezonansowi prądów 
wszystkie brzuśce fali napięcia. 

Równania (248) i (249) można dyskutować z dwu punktów widzenia: 
| a) zmiennej długości linji przy stałej częstotliwości zasilającej, b) zmien- 
| nej częstotliwości przy danej długości linji. Zależności te możemy wyrazić 
albo jako funkcję długości fali, albo jako funkcję częstotliwości. 


| Podstawiając wartość па y z równania (218), czyli y = 2+ ‚ otrzymamy 
| z równania (250) warunek rezonansu napięć dla linji zwartej; 
Xx =n hr czyli ) 2! 
== Я z „== > , 
2 y те (250') 


gdzie x = / jest długością danej linji. Zaś dla linji otwartej: 


» 41 
x=(2n — 1)— czyli 3, = " ‚ 
( в у RE (251) 


Wprowadzając natomiast zgodnie z równaniem (220) zależność 
27и Лу | 
= , zaś z równania (228) wartość na u, otrzymamy dla linji zwartej: 
©, 
RU т 
х==п—==п EA 
©) о | Li C, 
czyli 


ы: =n- 
LLG y Li Ci 


wW, =N 


' (250”) 


jeżeli Lı = [1.111 С, = C, są całkowitą indukcyjnością i pojemnością da- 
nej linji o długości /. 
odobnie otrzymamy dla linji otwartej: 


2h=1 т 
x = =. { 
2 оуд, С 
czyli 
о, == (2л —1 = (2 п — 1). — 2 =; (2517) 
ТҮ, 2 y Lı Cı 


‚ Z równań (250'), (251'), (250*) i (251°) możemy wyprowadzić nastę- 
pujące wnioski: 

a) Linja zwarta jest w rezonansie napięć (X, = 0), z siłą elektromo- 
toryczną zasilającą, jeżeli długość linji jest dowolną całkowitą wielokrot- 
nością połówki długości fali, jaka przy tej częstotliwości powstaje w linji 
zgodnie z równaniem (220). A więc dla spełnienia warunku rezonansu, linja 
musi być równa conajmniej połowie długości fali. 
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Linja otwarta natomiast jest w rezonansie, jeżeli jej długość jest nie- 
parzystą wielokrotnością ćwiartki długości łali. 

Tu więc linja musi być równa przynajmniej '/44. 

b) Jeżeli linja zwarta jest w rezonansie z pewną częstotliwością, to jest 
również w rezonansie ze wszystkiemi jej harmonicznemi. 

Jeżeli linja otwarta jest w rezonansie z pewną częstotliwością, to jest 
również w rezonansie ze wszystkiemi jej harmonicznemi nieparzystemi. 


Łatwo się przekonać z równań oraz z rysunków 142 i 143, że dla 
X = + со warunki będą odwrotne, to znaczy, linja zwarta będzie w rezo- 
nansie prądów z harmonicznemi nieparzystemi, a otwarta ze wszystkiemi 
harmonicznemi. 


13. Zastosowanie teorji odbić do anten prostych. 


Teorja odbić zupełnych posiada dla radjotechniki znaczenie podsta- 
wowe, na niej bowiem opiera się teorja anten tak prostych, jak i najbar- 
dziej złożonych. 

Antena prosta, której teorję tu rozwiniemy, jest to linja jednoprzewo- 
dowa, zazwyczaj ustawiona pionowo, w której wytwarzamy fale stojące 
prądu i napięcia. Jeden (górny) koniec anteny zawsze jest otwarty, drugi 
(dolny) może być również otwarty lub też uziemiony, przyczem dla upro- 
szczenia przyjmujemy, że ziemia jest doskonałym przewodnikiem. 

Antenę izolowaną na obu końcach nazywamy anteną symetryczną, 
w drugim zaś przypadku mamy do czynienia z anteną asymetryczną czyli 
uziemioną. 

Теогја obu typów sprowadza się do teorji linji otwartej, jeżeli rozwa- 
żania nasze będziemy odnosili do górnego końca anteny. Zasadnicza róż- 
nica między oboma typami będzie polegała, zgodnie z poprzednim paragra- 
fem, na następującem: 

a) By w antenie uziemionej na końcu uziemionym przypadł punkt wę- 
złowy napięcia, musi ona posiadać długość równą ćwiarłce długości fali 
wytwarzanej, lub też jej wielokrotności nieparzystej. Antena uziemiona jest 
więc w rezonansie z falą podstawową równą jej czterokrotnej długości l: 


4 » 
ho F4/, czyli L= т З (252) 
oraz ze wszystkiemi jej harmonicznemi nieparzystemi (rys. 144) 
а 220 г" czyli о, = о, (2л — 1). (252-а) 


Antena symetryczna natomiast będzie w rezonansie z falą podstawową, 
równą dwukrołnej jej długości: 


К » 
№==21, czyli ľ = $ ! (253) 


246 


Rys, 144, 


oraz ze wszysłkiemi jej harmonicznemi (rys. 145) 
A 
À = —° 4 czyli ©; = N wy, (253-a) 


b) Antena uziemiona będąca w rezonansie, ma więc zawsze u podsta- 
wy brzusiec prądu, zaś u wierzchołka brzusiec napięcia. Jak wynika z rów- 
nań (246) i (246-a), związek między temi wielkościami wyraża się równa- 
niem!) 


=] u ŻY. (254) 
1 


W antenie symetrycznej natomiast na obu jej końcach występują 
brzuśce napięcia. 
‚_ Wierzchołek anteny uziemionej i oba końce anteny symetrycznej są 
więc punktami, na których izolację należy zwrócić szczególną uwagę. 


у ` v/ у, 


а b с 
Куз. 146, 


= 


l 


Zasilanie anten. 
а Zasilanie anteny uskutecznia się przeważnie w węźle napięcia *) (zasila- 
nie takie można nazwać prądowem), włączając siłę elektromotoryczną w an- 
tenie uziemionej u podstawy, w antenie symetrycznej w środku (rys. 146-a). 


( © W dalszym ciągu rozważania nasze będą się odnosiły do wartości skutecznych 
napięcia i prądu. 
*) Tam bowiem antena, zgodnie $ 12, posiada najmniejszą oporność. 
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Jeżeli antenę wzbudzamy na harmonicznej, siłę elektromotoryczną można 
włączyć w dowolnym innym punkcie węzłowym (rys. 146-b). 

Natężenie prądu w brzuścu, wytworzone przez siłę elektromotorycz- 
ną E, otrzymamy, dzieląc E przez skuteczną wartość oporności anteny od- 
niesioną do brzuśca (patrz $ 14): 

UZ Е : (255) 
R 


Należy tu zwrócić uwagę, że od włączenia siły elektromotorycznej 
w antenę (z wyjątkiem włączenia jej u podstawy anteny uziemionej) zależy 
możliwość powstawania harmonicznych. Jeżeli, naprzykład, źródło prądu 
znajduje się w środku anteny symetrycznej, to jest rzeczą oczywistą, że an- 
tena rozbija się niejako na dwie anteny ćwierć-falowe, w których warunki 
rezonansu napięć mają tylko harmoniczne nieparzyste częstotliwości zasi- 
lającej. Podobne rozważania możemy odnieść i do anteny zasilanej w do- 
wolnym punkcie węzłowym. 

Obok zasilania prądowego możliwe jest również zasilanie napięciowe 
anteny symetrycznej. Można je urzeczywistnić naprzykład w ten sposób, 
że antenę symetryczną łączymy jednym końcem z obwodem rezonansowym, 
jak na rys. 146-c. Wówczas przepięcie V, powstające w tym obwodzie, jest 
równocześnie wartością brzuścową У, napięcia anteny. Zgodnie ze wzorem 
(154), napięcie to wytwarza w antenie prąd o wartości brzuścowej: 

= 
== Vp |! Q ' 


З | 
przy pomocy którego możemy obliczyć тос doprowadzoną do anteny jako 
P=J;$*R. 


W dalszym ciągu rozważań teoretycznych za podstawę przyjmiemy 
antenę uziemioną, jako bardziej typową, zaś wnioski dla niej wyprowadzo- 
ne z łatwością można przenieść na antenę symetryczną. 

Długość fali w antenie prostej. 

Zgodnie z równaniem (235) szybkość rozchodzenia się fal w linji bez 


strat wynosi u = ~; ‚ Pojemność i indukcyjność przewodnika niemagne- 
1 Gi 

tycznego, umieszczonego w dastatecznej odległości od innych przewodni: 

ków, o średnicy małej w porównaniu z długością, wyrażają się z dostatecz- 

nem przybliżeniem wzorami: 


СА ć | 7-2 186 н ‚1 ‚10—"Е, | 


DATE 2 = 21 
AGI W (256) 


lą 21.18 АЕРУ" ć ADO, 
r r 
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stąd obliczymy szybkość: 


u = 22 == - =3,10!9 ст/ѕек == c. (256-а) 


Р тоте 
| рч ljr 


A więc szybkość rozchodzenia się fal elektrycznych w linji bez strat 
równa się szybkości światła, czyli szybkości rozchodzenia się fal elektro- 
magnetycznych w przestrzeni. Temsamem i długość fali elektrycznej w an- 
tenie prostej uważać możemy za równą w przybliżeniu fali elektromagne- 
tycznej w przestrzeni. 


14. Obwód zastępczy anteny prostej uziemionej. 


Zgodnie ze wzorem (252) antena prosta uziemiona jest w rezonansie 
z częstotliwością podstawową, której odpowiada długość fali» = 41. 
Jest to, jak wynika z (251°), częstotliwość kątowa: 


T Ж. T rA 1 


Т оле О го" RA С, (257) 
Шш A(R) ЧР 


wg 


jeżeli przez La i Ca oznaczymy indukcyjność i pojemność przewodnika 
antenowego. Podstawiając w równaniu (257) zależność (220), otrzymamy: 


hy 24.0, ү АСА = 4 | La (cm) эр A (257-a) 


wzór na falę podstawową anteny prostej (wyrażoną 
w cm), który z dostatecznem przybliżeniem stosuje się 
również do anten o bardzo złożonej konstrukcji. 


Wzór (257) nie jest identyczny ze wzorem na czę- 
stotliwość rezonansową w obwodzie niby-ustalonym, 
któryby posiadał te same wartości Z i C. Jest to dla 
nas oczywiste, skoro sobie uprzytomnimy, że rozkład 
prądu i napięcia wzdłuż przewodnika nie jest równo- 
mierny. Tak więc naprzykład strumień magnetyczny 
wytworzony w indukcyjności 24 przez prąd, którego 
wartość skuteczna u podstawy anteny wynosi J» , nie 
będzie J, La lecz wyniesie, gdy uwzględnimy rów- 
nanie (247'), 


А л 
$ 4 l A Z l 
= | JL dx=JL | si 
ò 0 


2% 
n 
ł 
x=0 х= 


: X а/а Аф 2 
\ 27 
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Stąd obliczymy indukcyjność tak zwaną skuteczną anteny uziemionej, 
odnosząc ją do prądu u jej podstawy (rys. 147): 


L,=— =—.La. 258 
ZA (258) 


Indukcyjność rzeczywista [л anteny, w odróżnieniu od indukcyjności 
skutecznej, nazywamy indukcyjnością słałyczną. 

W ten sam sposób możemy obliczyć pojemność skuteczną anteny z cał- 
ki, wyrażającej jej całkowity ładunek elektryczny, jako iloraz z ładunku 
i napięcia brzuścowego. 

Mamy bowiem: 


x=)f4sl х=) 1 


рь 


T 
үл i» 


„4 
Q=| V; C, dx =C, V, Í cos? 


x 0 х 


czyli С, = > = 2 Ch (258-a) 


h 09 


Łatwo się przekonać, że wyrażenia (258) i (258-а) spełniają równanie 
(2) rozdziału Í, a obwód utworzony z indukcyjności Le i pojemności С, pod 
względem częstotliwości rezonansowej będzie odpowiadał antenie prostej. 

Jednakże obwód taki nie odpowiada antenie pod względem mocy uro- 
jonej, nie daje bowiem równowartości wyrażeń J? L oraz V*C”, Aby 
spełnić warunek energetyczny, wartości skuteczne musiałyby odpowiadać 
całkom (odniesionym do wartości skutecznych prądu i napięcia): 


х= )/4=1 1/4 
W, = | ЛД ах ZI, | sin” ge хах = ү [А 
; b) À 2 
x=0 0 
oraz 
NV ГА 
s Я v: 
И. | VAC dx= VAC, | сое IG : 
À А Mr 


0 0 
z czego wynika, że wartości skuteczne energetyczne winny wynosić: 


І. =05 ГА (258) 
Се ==0,5 Сл, (258'-а) 


Wszelako, jak łatwo się przekonać, wielkości te nie spełniają warunku 
częstotliwości rezonansowej. Nie można więc spełnić równocześnie warun- 
ków dla częstotliwości rezonansowej i dla mocy urojonej. Dlatego też po- 
wszechnie ograniczamy się do żądania równej częstotliwości rezonansowej, 
przyjmując jako wartości skuteczne wielkości podane pod (258) i (258-a). 
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Również i dla oporności omowej przewodnika antenowego wprowadzić 
musimy pojęcie wielkości skutecznej. Będzie to oczywiście oporność za- 
stępcza, która włączona w brzuścu prądu pochłonie ѓе samą moc, co rze- 
czywista oporność przewodnika przy rzeczywistym rozkładzie prądu w an- 
tenie. Da ją całka: 


ГА 


4 
тр. Re == Je R, ах= Jo R ' 


0 
czyli 
R.=05Ra. (259) 


Należy tu podkreślić, że wyrażenie (259) daje jedynie oporność omową 
przewodnika antenowego, nie odnosi się natomiast do oporu promieniowania 
anteny, o którym będzie mowa w dalszym ciągu (rozdział VII). 

Gdybyśmy chcieli odnieść oporność anteny nie do punktu uziemienia, 
lecz do innego punktu, odległego o x od wierzchołka anteny, musielibyśmy 
spełnić warunek równości mocy: 


Jon Re ‚ү E Ré . 
czyli 
JĄ? н 
к, |= R 
Je ‚2тХ (259-а) 
sin” 


h 
15. Strojenie anteny prostej do rezonansu. 


Dostrajanie anteny do rezonansu zapomocą zmiany jej długości było- 
by niezbyt dogodne, a nawet w większości przypadków byłoby niewykonal- 
ne. Z tego powodu stosuje się dostrajanie anten, polegające na tem, że 
w antenę włącza się odpowiedni dodatkowy opór indukcyjny lub pojemno- 
ściowy, którego zadaniem jest skompensowanie oporności urojonej, jaką 
antena o danej długości przedstawia przy częstotliwości prądu zasilają- 
cego. !) 

Na podstawie równania (249) oporność urojoną anteny o długości / 
wyrazić możemy — opierając się na zależnościach (218), (227) i (257) — 
w sposób następujący *): 


') W dalszym ciągu będziemy się opierali na założeniu, źe długość włączonych 
przyrządów dodatkowych, a zwłaszcza zwojnic, jest znikomo mała wobec długości anteny. 


*) Przeliczenie: 


2ти * 2ти z h wg 
мт о = = więc = — ; 
w wo Ao w 
Stąd mamy 
271 2nlw 2т/% z w 
К-ДА Ө Жыр: ТЫ 
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ыў ы. АМА А! Н e E T TE ААЛ АСА ma зм Р =” А 


a s lą. КУМ ТУ 2 
желүү кирт 
+ Дл т w 
=— . Z Ą 249- 
J ү С, ctg FAE OY ( a) 
Wyrażenie to, zgodnie z Ў 12 i wykresami rys. 143, równa się zeru dla 
wszystkich wartości w, = (2 n — 1) », „czyli dla fal długości ?., = Я 4 — 
п— 


(równanie 252-a). 

Na tej podstawie rozpatrzymy, w jaki sposób można dostroić do rezo- 
nansu antenę uziemnioną, której długość jest mniejsza lub większa od 
ćwiartki długości fali. 


a) Przedłużenie fali anteny. 


Jeżeli częstotliwość zasilająca jest mniejsza od œ, czyli jeżeli fala 
zasilająca jest dłuższa od fali podstawowej anteny, antena zachowuje się 
jak pojemność. Dostrojenie do rezonansu można uskutecznić, włączając 
w szereg z anteną u jej podstawy indukcyjność Ł (rys. 148-a), spełniającą 
warunek: 


; „AJD Т 
jo 1, i С. K =0, (260) 


dz 3 MU 7. ; 4 
lub też, ро uwzględnieniu zależności A - (równanie 220) i prostem 


przekształceniu!) 


NE. dig dr z SEE UŁ AF 
УЕ h \ 


A więc indukcyjność włączona w szereg z anteną zwiększa, czyli prze- 
dłuża falę anteny, a więc nastraja ją na częstotliwość rezonansową mniejszą, 3 
podobnie zresztą, jak indukcyjność włączona szeregowo w obwód rezonan- A 


=0. (260°) 


1) Przeliczenie: 
2тий 2т 


w i f = k , ГА = ze.» JS = 
ГА KV Li С, у 
skąd * 
2т 
ТАРАЧ І, ctg 27l у, 
„ҮС, С, }. 
co po wymnożeniu przez ү? daje ostatecznie : 
/ ЙА 
28I А ' 2x1 0 
Же е 


Należy pamiętać, że ) jest tu długością fali w przewodniku i tylko z pewnem przy- 
bliżeniem odpowiada długości fali elektromagnetycznej. 
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IRSSZA 
| + r 

| wi + 
MU 


ч „л беры Жз 
J 
Rys. 148-a. Rys. 148-Ь, 


-- 


sowy. W zasadzie przedłużać można w ten sposób antenę dowolnie, jed- 
nakże ze względów technicznych, szczególnie w urządzeniach nadawczych, 
nie przekracza się 8 do 10-krotnej długości fali własnej. W ten sam spo- 
sób jak podstawową, można przedłużyć którąkolwiek z fal harmonicznych 
nieparzystych anteny, jeżeli długość anteny jest mniejsza, niż odpowiednia 
wielokrotność ćwiartek fali (rys. 148-b). Dla obliczenia żądanej wielko- 
ści L, zastosować można bezpośrednio wzory (260) lub (260'). Podobnie 
i dalsze wzory tego rozdziału nadają się do obliczania anten, strojonych na 
harmoniczną. 


Rys. 149, 


Włączenia dodatkowej indukcyjności w antenę, wpływa ciekawie na jej 
większe częstotliwości rezonansowe, których już nie można nazwać har- 
monicznemi, gdyż do częstotliwości podstawowej nie pozostają w stosunku 
harmonicznym. Świadczy o tem wykres rys. 149, na którym prosta — о L wy- 
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raża oporność indukcyjną '), jako funkcję częstotliwości, a punkty przecięcia 
jej z charakterystykami anteny dają punkty rezonansowe dla kolejnych czę- 
stotliwości wyższych. 

Na uwagę zasługuje, że antena przedłużona, nastrojona na którąkol- 
wiek z częstotliwości większych, jest równocześnie nastrojona i na pewne 
częstotliwości mniejsze (częstotliwości uboczne). 


b) Skrócenie fali anteny. 


Jeżeli antena jest dłuższa niż ćwiartka fali lub nieparzysta liczba ćwiar- 
tek fali, odpowiadającej częstotliwości zasilającej, przedstawia ona dla 
źródła prądu obciążenie indukcyjne. Obciążenie to musimy skompensować 
pojemnością włączoną szeregowo u podstawy anteny (skracanie fali anteny) : 


KA RZY, L, T © 
— / >i 1% t . = 0 ę 261 
j w (3 J |, С, ү g 2 оо 9 l ү 
lub w odniesieniu do długości fali: 
УЕ: RYSY M 221 
i - ctg 2 7— = , -- cté =0. 261' 
PT НЫ КОШТ ZZA (2919 


Równanie to daje dwa przypadki krańcowe: 
a) Jeżeli С = co a więc, gdy antena połączona jest bezpośrednio 


z ziemią, to mamy сіб 27 == 0, czyli warunek rezonansu anteny uziemionej. 
ГА 

Nastrojenie anteny nie uległo zmianie, co jest oczywiste, gdyż oporność 

urojona pojemności nieskończenie wielkiej jest równa zeru. 


b) Gdy założymy С = 0, co oznacza odizolowanie anteny od ziemi, 
otrzymamy: 


сіб зс , 
). 


Jest to, zgodnie z $ 12, równoznaczne z wytworzeniem węzła prądu u pod- 
stawy anteny, antena zachowuje się więc jak antena symetryczna, czyli jej 
fala podstawowa równa się: 


"о = 21, 


і antena ta rezonuje na wszystkie harmoniczne. 

Stąd wniosek: Skracanie fali podstawowej anteny możliwe jest teore- 
tycznie w granicach od b, do 24/2. 

W praktyce nie przekracza się zazwyczaj wartości: 


Amin = 0,7 hy . 


Powstawanie większych częstotliwości rezonansowych anteny skróco- 
nej (poza przypadkami skrajnymi dyskutowanymi powyżej), ilustrują nam 


na rys. 149 punkty przecięcia krzywej ZE charakterystykami anteny. 
wL 


1) Ze znakiem przeciwnym, 


254 


Rozkład prądu i napięcia w antenie skróconej podaje rys. 150-a. Cha- 
rakterystyczne jest tu powstanie powyżej uziemienia węzła napięcia, a tem- 
samem i brzuśca prądu. An- 
tena skrócona różni się więc 
od anteny nieobciążonej i od 
anteny przedłużonej tem, że 
w miejscu uziemienia posiada 
nie maksimum prądu, lecz 
wartość natężenia mniejszą. 

Rys. 150-b wskazuje, w jaki 
sposób zapomocą kondensato- 
ra szeregowego można dostro- 
ić antenę na jej harmoniczną. 


Typowymi przykładami an- 
ten skróconych z natury swej a 
konstrukcji są a) antena z 
przeciwwagą i b) antena wi- Rys. 150. 
sząca samolotowa. 

Konstrukcja anteny z przeciwwagą polega na tem, że zamiast z ziemią, 
łączymy ją z siecią przewodników, rozwieszoną na niewielkiej wysokości 
nad ziemią, i posiadającą względem ziemi znaczną pojemność. Pojemność 
ta, jako włączona szeregowo między ziemią i anteną, skraca w pewnej 
mierze falę anteny. 

Przeciwwagi stosuje się, gdy 
ziemia pod anteną posiada złą 
przewodność, lub gdy charakter 
śruntu (np. skały) nie pozwala 
na założenie uziemienia. 

Antena wisząca samolotowa 
wykonana jest jako linka obcią- 
żona na końcu ciężarkiem i swo- 
bodnie zwisająca z samolotu. 
Pod wpływem wypadkowego 
działania siły ciężkości i oporu 
powietrza skutkiem ruchu postę- 
powego, antena wisząca przybie- 

Rys. 151. ra  charakterystyczny kształt 

krzywej zwisu (rysunek 151). 

Przeciwwagę anteny stanowi pojemność własna mas metalowych samolotu, 

która ze wzlędu na niewielkie wymiary konstrukcji jest rzędu zaledwie kilku- 
set р. Antena samolotowa jest więc anteną znacznie skróconą. 


16. Antena prosta obciążona indukcy jnością i pojemnością równocześnie. 


Anteny obciążone samą tylko indukcyjnością spotyka się w praktyce 
bardzo często, natomiast anten z samą tylko pojemnością włączoną w sze- 
reg, prawie że się nie spotyka. Zwykle bowiem w szereg z pojemnością włą- 
cza się jeszcze indukcyjność, choćby jako organ sprzężenia z dalszymi ob- 
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wodami. Szczególnie w odbiornikach rozpowszechnionym sposobem stro- 
jenia jest włączanie indukcyjności skokami i pokrywanie tych skoków zapo- 
mocą kondensatora obrotowego. 

A. Indukcyjność i pojemność włączone "szeregowo. 


Stąd dochodzimy do przypadku ogólnego anteny obciążonej szeregowo 
indukcyjnością i pojemnością (rys. 152): 


; (КУЗУ 
1) ——— pay —=0, 262 
a act Б бн (apal 


Шке r RBE F 
F pote kiel letel 


a b 
Rys. 152. 


czyli, po podobnych przekształceniach, jak w poprzednim paragrafie: 


26 LA G_ E LL 281 L_ A Сл э дк. 


| i — 0. (262' 
RE (25.0 > аен, С > (2048 


сіб 
Równanie (262) daje dwie możliwości: 

a) albo Сре a wówczas antena jest przedłużona, albo też 

b) [oL] <| "Bl co w wyniku daje skrócenie anteny. 


Wreszcie, jeżeli spełnimy warunek: 


w L == ; ‚ czyli LC Н ү 
w w~“ 
długość fali nie ulegnie zmianie i antena będzie nastrojona na swoją falę 
własną. Mamy wówczas dla fali podstawowej z (257): 
т 1 
22 V GE 
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со jest zgodne z wywodami $ 14. 

Jednakże obecność zwojnicy i kondensatora w antenie nie pozostaje 
bez wpływu na nią. Przedewszystkiem przez szeregowe włączenie L z in- 
dukcyjnością anteny zwiększa się indukcyjność wypadkową obwodu, a włą- 
czenie szeregowe С z pojemnością anteny zmniejsza pojemność wypadkową. 
Wobec tego zwiększa się współczynnik przepięcia obwodu (zmniejsza się 
dekrement), a temsamem rośnie ostrość krzywej rezonansu. Stąd nazwa 
anteny ze zmniejszonem tłumieniem. 

Następnie, pomimo, że częstotliwość podstawowa pozostaje bez zmiany, 
obecność dodatkowych oporów urojonych wpływa na wyższe częstotliwości 
rezonansowe, jak to wskazuje krzywa kropkowana na rys. 149. Fakt ten 
nie jest bez znaczenia dla tłumienia harmonicznych w urządzeniach na- 
dawczych. 

Jak wynika z rysunku 152, jeżeli w układzie przeważa indukcyjność, 
otrzymujemy na zwojnicy węzeł napięcia, a więc punkt, którego potencjał 
jest równy potencjałowi ziemi. Punkt taki możemy połączyć z ziemią, nie 
wpływając w niczem na zachowanie się układu. Własność tę wykorzystuje- 
my w antenach z przeciwwagą, śdzie punkt węzłowy zwojnicy przedłuża- 
jącej łączy się czasami z masą aparatury, a przez nią z 1. zw. uziemieniem 
stacyjnem. 

Węzła napięcia na zwojnicy niema, gdy indukcyjność jest włączona 
poniżej kondensatora, jak na rys. 152 b. 

Jeżeli natomiast w antenie przeważa opór pojemnościowy, węzeł otrzy- 
mujemy w pewnym punkcie anteny, co jest oczywiste, gdyż antena jest 
skrócona. 

B. Pojemność dołączona równolegle do indukcyjności przedłużającej. 


Często spotyka się — szczególnie w urządzeniach odbior- 
czych — układ, w którym indukcyjność i pojemność dodatko- 
wa w antenie połączone są równolegle, na podobieństwo ob- 
wodu rezonansu prądów (rys. 153). Obwód taki, jaki wyka- 
zano w rozdziale I, zależnie od nastrojenia, może zachowywać 
się jak pojemność, jak oporność omowa, lub też jak indukcyj- 
ność. Stąd wniosek, że obecność jego w antenie — zależnie od 
warunków — może falę jej przedłużać albo skracać. 

Pomijając dla większej przejrzystości oporności omowe włą- 
czonego obwodu, otrzymamy jego oporność pozorną: 


1 
»Ł. ] 
р | iaa) 
ol 
wC Rys. 153. 


il 
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УА 1 А G т © 
J. келү sj. ааа „—=0(, 
| С РАА 1 | С, 2 7) (264) 
оС 
czyli 
L 1 | ГЕ? T w 
— .——— = „cte o" 

| С Gats 1 | С, 2 w 

о С 


Wobec tego również і odwrotności tych wyrażeń są sobie równe, może- 
my więc napisać: 


C 1 Же T [O] 
DL 144—.—=0, 264' 
AG zaj b 82 


wo 
lub też po przekształceniu (patrz § 15): 


27l 


a Caem A ESL ЗЕ СУА у] 
ау Аы ś ŚR PRZY AP =0. (264 
25 (264”) 


Gr ӘТ КАР > ТЫРУ: 


Z równania (264) wynika, że antena będzie przedłużona, о ile będzie: 
| - L | ,— 5 —— == а >>05 
С SA 1 o LC—1 
оС 


to znaczy, о ile: 


0 L =, (265) 


a więc jeżeli częstotliwość rezonansowa w, obwodu dołączonego będzie 
większa od częstotliwości zasilającej, czyli, zgodnie z poprzedniemi uwaga- 
mi, jeżeli obwód będzie obciążał antenę indukcyjnie. Pod tym warunkiem 
obwód rezonansu prądów włączony w antenę pozwala realizować znaczne 
przedłużenie fali przy pomocy indukcyjności stosunkowo małej. 


17. Stałe skuteczne anteny przedłużonej i skróconej. 


Indukcyjność skuteczną anteny o jakimkolwiek rozkładzie prądu mo- 
żemy obliczyć na zasadach, zastosowanych w $ 14 z równości: 


La Jr ZL, Jh czyli Г. == а Б, 


b 
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тута. ча Jl i „AB i v “Т A " т ао ти 


jeżeli przez J, oznaczymy wartość skuteczną prądu w brzuściu lub w miej- 
scu uziemienia. 
W antenie przedłużonej prąd u podstawy, zgodnie z rys. 148-a wynosi: 


2zi 


Jo == Jo sin— , 
). 


jeżeli J’ jest fikcyjną wartością brzuścową odniesioną do ćwiartki fali. Stąd 

więc rozkład prądu wzdłuż anteny wyrazić możemy równaniem: 

Jp in 2 Rx 

KIRA (266) 
}, 


J; = 
sin 


z którego można obliczyć średnią wartość prądu w antenie: 


Stąd, zgodnie z poprzedniem określeniem, indukcyjność skuteczna an- 
teny przedłużonej równa się: 


al 
СЕ EDOS Я. 
Ган Да с. —. (267) 
271 АС 3 
Funkcja ta, typu ав. т, w miarę przedłużania fali, czyli w miarę 


; ay.sinay 
zbliżania się ; do zera, dąży do granicy: 


1 — cosa у 
limy >0 4 — = 0:5; 
day sinay 


wobec czego dla większych przedłużeń można przyjąć z dostateczną do- 
kładnością: 
L, = 0,5 La. (267a) 


Analogicznie (rys. 148-a) możemy obliczyć pojemność skułeczną anteny 
przedłużonej z zależności: 


CA Vsr 5 С, Vs Й 
oraz 
х=] 
Vir = Ve | үле 
l, ) 
x=0 
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jako 


gz=l 
Cic cos * A SZR EF] ay „sin — + (268) 


x=0 


Ta znów funkcja typu ZĘ w miarę przedłużania fali dąży do jedno- 
sin zy 


ści, wobec czego pojemność skuteczna anteny znacznie przedłużonej: 
С.Ә Сд, (268а) 


Dlatego też częstotliwość rezonansową anteny kilkakrotnie przedłużo- 
nej można wyrazić wzorem przybliżonym: 


М йз 
V(L--0.,5 La). Сад. 


о, 


(269) 


Przybliżony rozkład prądu i napięcia w antenie znacznie przedłu- 
żonej przedstawia rys. 154. 

Wartości skuteczne /„ i C+, odniesione do warunków energetycznych 
i obliczone, zgodnie z założeniami, podanemi w $ 14, dałyby wielkości 


graniczne z i Ca ') (patrz niżej obliczenie R+). 


Wzory (267) i (268)zastosować możemy bez zmian 
również i do anteny skróconej, jeżeli indukcyjność sku- 
teczną odnosimy do prądu u podstawy апіепу, Gdy- 
byśmy ją chcieli odnieść do brzuśca prądu, co zresztą 
posiada mniejsze znaczenie praktyczne, otrzymali- 
byśmy: 


k PZŁ» 
Lee Li | 50222 dx == 
* А 
х 0 
A 2 „ 
= Li. \ — COS | 
27l 
RORI 
Li szla. «Gin - (270) 
A 
А KRY LĄ А A 
) Spotykana czasami w literaturze wartość L, = 7 dla (267 a) opiera się na 


rozwinięciu w szereg funkcji ctg VL4C,i pominięciu dalszych wyrazów, podczas kiedy 


suma tych wyrazów dąży do granicy 
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Oporność skuteczną przewodnika o długości /, odniesiona do podstawy 
anteny, daje nam wyrażenie: 


A Ra 1 


Re 
Ji? l . 


U 


> ` { X й 
Jeżeli prąd u podstawy wynosi J, = J’ sin = - otrzymamy wyrażenie 


na oporność skuteczną: 


Ri = Ка sin = dx == Еа k sin Ж) = 
lsin? —— + Ę l sin? —— 297 
) ГА 
» „ак 
R U ET a үл 
= ak - Ж] —. (271) 


sin” 


Przy większych przedłużeniach mamy rozkład prądu praktycznie pro- 
stolinijny J œ J 7 (rys. 145) i wartość skuteczną oporności przewodnika 


obliczyć możemy z całki: 
х= { 


пл рі: Р Rx z (271a) 


x 0 


Z równania (271) wynika, że w miarę skracania anteny, jej oporność 
omowa rośnie bardzo szybko w odniesieniu do prądu u podstawy. Odnie- 
Siona do brzuśca prądu wynosiłaby ona: 


(271b) 
byłaby więc znacznie mniejsza. 


18. Obciążenie włączone w dowolnem miejscu anteny. 


Dotychczas przyjmowaliśmy, że urządzenia dostrojcze anteny włączo- 

ne są bezpośrednio u podstawy anteny. Warunek ten w praktyce niezawsze 
a się spełnić, gdyż zdarza się, że między aparaturą i punktem uziemienia 
mamy pewną odległość, której nie można pominąć wobec długości anteny, 
Szczególnie w urządzeniach krótkoialowych. Stąd też nie bez znaczenia jest 
Przypadek, gdy L i С są włączone w antenę w pewnej odległości /, od pod- 
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stawy (rys. 155), tak, iż całkowita długość anteny / równa się sumie obu 
odcinków l, 1 2. 

Wówczas, chcąc osiągnąć rezo- 
nans w antenie, a więc na dolnym 
jej końcu otrzymać węzeł napię- 
cia, spełnić musimy dla punktu 
uziemienia warunek (w ogólnym 
przypadku): 


w 


/1 R 
HF / e 0 t . 74 
J | С; Ф 2 он 3 
+j (> Г ч) FJ А = 0, (212) 
„С 


ур jeżeli wy, jest częstotliwością re- 

wt] < |z|  Zonansową górnego odcinka an- 

teny, a X,» jest opornością uro- 

Rys, 155, joną części anteny, leżącej mię- 

dzy aparaturą i uziemieniem. 

Wartość tę obliczamy najdogodniej, uważając część /, za linję zwartą na 
końcu uziemionym. A ona '), zgodnie z równaniami (248) i (218): 


[ПИ 


Xn ==] ү ayt =y ie 215 


jeżeli ©, jest częstotliwością rezonansową dolnego odcinka anteny. 
Stąd otrzymamy warunek rezonansu: 


a 0 АП | т wW 
[о L— 2. A >, 10207 (8128 
J | w z je үг Wo1 ГУ | С; $ PIENA í ) 
albo po przekształceniu: 
Ор КС: 27l 2® 
A ctg t + tg" = 
ЖЕЛЕК TA ZA Аут Pte 
2% L RZUCA 271, 221, 7 
_2=1. ааа жу ЫМА 212 
h д "2x i L С. £ h 1 £ ` ( ) 
Jest to najogólniejsza postać równania anteny prostej obciążonej. Pod- 
stawiając w niem 1, = 0 sprowadzamy је do poprzednio rozważanego rów- 
nania (262). 
Gdy natomiast założymy kolejno С = со, lub Z = 0, otrzymamy równa- 


nie anteny przedłużonej albo skróconej z сн ТАЦ dostrojczym, załączo- 
nym w dowolnem miejscu. 


1) Przyjmujemy dla uproszczenia przeliczeń, że L, i С, dla obu odcinków prze- 
wodnika są te same. Naogół wartości te będą nieco odmienne. 
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Wpływ, jaki wywiera włączenie przyrządu dostrojczego w pewnej od- 
ległości od ziemi, badać można przy pomocy wykresów rys. 156 a i b. Z rys. 
156 a wynika, że w miarę przesuwania zwojnicy w górę anteny, wymagana 
indukcyjność L’ rośnie — indukcyjność staje się mniej skuteczna, co jest 
oczywiste wobec malenia prądu w kierunku wierzchołka anteny. Wpływ 
ten uwydatnia się tem silniej im krótsza jest antena wobec długości fali, 
a więc im bardziej ma być przedłużona. 


ènt 


-g dg." 


Rys. 156-a. 


Jak wynika z rys. 156-a, warunek rezonansu dla dowolnego punktu an- 
teny, w którym włączona jest indukcyjność, można wyrazić równaniem: 


улл ALEI 


273 
са (213) 


/L 22 ті ; 
р о иаи 
z którego nietrudno obliczyć żądaną wartość //. 
Przy skracaniu anteny (rys. 156-b) wymagana pojemność konden- 
satora również zależy od miejsca włączenia kondensatora. Przebieg jest 
jednak nieco odmienny niż przy przedłużaniu, istnieje bowiem pewna odle- 


głość /,, wymagająca najmniejszej oporności dodatkowej х dla dostro- 
w 


jenia anteny. Ten najkorzystniejszy punkt włączenia leży w miejscu, gdzie 
oporności urojone obu odcinków są sobie równe, i nie jest zbyt krytyczny, 
tak, iż nawet dość znaczne przesunięcie miejsca włączenia kondensatora, 
nie ma tu wielkiego wpływu. 


Rezonans wyraża się tu podobnym wzorem, jak w przypadku przedłu- 
żenia fali: ih 
PRADA a 25А 
сі — == Sa 273a 
/ 4 С, e: +7. ся sy M 2. A 


Jeżeli generator włączony jest u podstawy anteny, oporność skuteczną 
obu części anteny i przyrządów dostrojczych należy odnieść do podstawy 
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posługując się wzorami $ 16. Jeżeli zaś włączymy generator w miejscu włą- 
czenia przyrządów dostrojczych (co jest przypadkiem częście spotykanym), 
oporności*skuteczne dla części anteny należy odnieść do tego miejsca. 


+X 


Куз. 156-Ь, 


W antenie przedłużanej spowoduje to pozorny wzrost oporności, zbyt długie 
doprowadzenie do ziemi może więc wpłynąć niekorzystnie na warunki pracy 
generatora, w antenie skróconej natomiast sprzężenie z generatorem w po- 
bliżu brzuśca prądu daje pozorne zmniejszenie oporności. 


- 
19. Pojemność u wierzchołka anteny. 
Wobec tego, że dla pierwszej ćwiartki fali stojącej antena przedstawia 
opór pojemnościowy, część x tej anteny u góry (rys. 157) można zastąpić 
kondensatorem, któryby spełnił warunek: 


1 рі 27X 
= t=; 274 
AG = MiG 0 SZ 
czyli, po podstławieniu © = 92 s 
AVe С; 
Эа АДЕ? (А > 
(gs, 274 
cte > 25°С, (274) 
a więc: 
). cz 
G=: С, СЕ. (274") 
т ) 
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Również to do- 
wodzi, że poje- 
mność C, umie- 
szczona u góry 
anteny, przedłu- 
ża antenę o war- 
tość równa x. 


| 


Ko oss 


>” 


Oporność po- 
zorną tej anteny 
odnieść musimy 
teraz do długo- 
ści (I + x), bę- 
dzie więc ona 
równa: 


bije] кш] 


Rys. 157. 
А КУ], 2% e > rl, 2тх 
Ż=—jq/ =. ctg t +5 |. 275 
| a ti =y} -ctg 21 PTA (275) 
czyli po prostem przekształceniu `) i Zd, wartości (274') na 
2Rx 
ct ; 
g h 
т T сщ?“ 1 
Ż=—j л. Er: (275a) 
| С ) ААБ 
27 Со h 


Ogólny warunek rezonansu takiej anteny, zwanej anteną z pojemnością 
końcową, wyrazi nam równanie (patrz równanie 262”): 


> С, 2zi 
2 ‚ >» C, Нез ) TA 
) L; 2% С ) б; 2%] ta 
Я зо 
21 c! 85 
МСА 2+1 
СТАА ЕТГАН СНИ 216 
1 da ЕС Е Сатый Б =0. (276) 
2zl Co ) 
ctga. ctg В — Ие 
!) Stosujemy przekształcenie ctg (a -|- f) = ET. 3 cię = podstawiając 
Е 


а = —— 1 б = s, 
А A 
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Z równania (275) wynika, że jeżeli będzie х  /, a więc jeżeli pojem- 


ność końcowa anteny będzie bardzo duża, możemy pominąć 2 - wobec 


27х 


а więc !) oporność urojoną anteny, ро podstawieniu wartości (274), му- 


razić można w przybliżeniu przez: 


/ 
5 ту, 2x ag 5 | 

Zz =j] = ctg =— : 275' 

Л} С, сі AŻ. (275'a) 
Wobec tego równanie (276) uprości się do postaci (rys. 158-a): 

Grez? = 1 == (0) Ар. К СС o czyli о = о, = 1. — 

Сута, ФАСО, бА LCG_ 

| с- С, 


Stąd wniosek, że antenę o dużej pojemności końcowej możemy uważać 
za kondensator o pojemności Co, a obwód—utworzony przez nią wraz z włą- 
czonymi w nią przyrządami dostrojczemi (2 i С) — za obwód niby-ustalony. 
Większość anten długo- i średniofalowych, spotykanych w praktyce, odpo- 
wiada temu przy- 
bliżeniu. Wyjątek 
stanowią anteny lo- 
tnicze wiszące i 
niektóre typy anten 
radjofonicznych. 


Tosamo upro- 
szczenie  zasłoso- 
wać możemy i do 
układu rezonansu 
prądów włączone- 

Rys. 158. бо w antenę (rys. 

158-b). W układzie 

tym możemy przyjąć, pomijając indukcyjność własną anteny, że pojemność 

dodatkowa jest załączona równolegle do pojemności anteny. A więc czę- 
stotliwość rezonansową takiej anteny można wyrazić wzorem: 


= 1 . 
VLIC+C) 


W; 


(277) 


Zaletą dużej pojemności końcowej w zastosowaniu do fal długich jest 
przedewszystkiem możność stosowania anten stosunkowo niskich bez po- 
trzeby przedłużania ich przy pomocy zwojnic. Następnie anteny te można 


1) Uproszczenie to jest tembardziej dopuszczalne, że otrzymujemy wówczas sto- 


2X 
sunkowo duże kąty —— · 
h 
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zasilać większem natężeniem prądu, osiągając przepięcia, nie przekracza- 
jące dopuszczalnych granic '). 

Wreszcie zaletą ich jest prawie równomierny rozkład prądu wzdłuż 
ich wysokości, co jest połączone z korzyścią dla skutecznego promienio- 
wania energji. 

Pojemność u góry anteny tworzy się, rozpinając na odpowiedniej wy- 
sokości nad ziemią pewną ilość połączonych z sobą drutów (poziomych lub 
zwisających pod kątem) i łącząc je z właściwą anteną pionową. 

Należy zwrócić uwagę, że wzory wyprowadzone w tym paragrafie, są 
jedynie przybliżeniem, nie uwzględniają bowiem odbić, wywołanych skut- 
kiem przejścia prądu z części pionowej anteny do części tworzącej pojem- 
ność. Antena właściwa i przewodniki stanowiące pojemność posiadają bo- 
wiem różne wartości już przez samą różnicę położenia względem ziemi, 
przez co taka antena jest — ściśle biorąc — linją niejednorodną, złożoną 
z odcinków o różnych charakterystykach, a zjawiska komplikują się jeszcze 
bardziej przez indukcyjność i pojemność wzajemną poszczególnych części 
anteny. Jednakże dla celów technicznych przyjęte tu przybliżenie jest 
dostateczne. 


20. Ogólne uwagi o wzorach na obliczenie anten prostych. 


Wyprowadzone w poprzednich paragrałach wzory na obliczanie anten 
prostych, ze względu na swoją postać znane pod nazwą wzorów tangenso- 
wych, posiadają jedną niedogodność: o ile w prosty sposób pozwalają obli- 
czyć żądaną indukcyjność lub pojemność dla nastrojenia danej anteny na 
żądaną długość fali, o tyle są trudne, jeżeli zamierzamy obliczyć, na jaką 
falę nastroi się układ przy danej zmianie środków dostrojczych. To drugie 
zadanie, naogół rzadsze, rozwiązać można jedynie graficznie, wykreśliwszy 
poprzednio daną funkcję dla szeregu wartości //%, 

Wzory tangensowe nie uwzględniają strat w linji  Wywołany w ten 
sposób błąd w stosunku do rzeczywistego rozkładu prądu i napięcia w an- 
tenie nie posiada praktycznego znaczenia. W razie, gdyby zachodziła ko- 
nieczność ściślejszych obliczeń, można się posługiwać odpowiednio wzora- 
mi $ 9-go lub też wzorami hiperbolicznemi $ 3-go0. 

Różnice stąd wynikające wykaże następujące proste przeliczenie. 

Oporność pozorna linji ze stratami w myśl równania (212) tego roz- 
działu wynosi *): 


Za Ż,ctgh al= Ż, ctgh (BJ 1) = 
2 cosh 61, соѕт/ + jsinh 8 зіп т/ 
Р 0 ; Q б s 
sinh ĝl.cos yl 4- jcosh$/.sinq/ 
1) Przepięcie, występujące na końcu anteny, łatwo obliczyć z rozkładu napięć jako 


2тх 
V = V, cos £, 


*) Patrz dodatek I. 
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Po usunięciu niewymierności mianownika otrzymujemy stąd: 


Z, sinh ĝl. cosh @/ — /ѕіп ті. соѕт/ 


sin h’ ĝl- sin* 4 / 


co, po podstawieniu z $ 6 wartości: 


= 2, VE. (233); 1=«VZ;G. (234), „ej 2. (236) 


dla linji zasilanej prądami szybkozmiennymi i uwzględnieniu, że przy ma- 
łych wartościach $/ mamy ѕіпЬ 6/7 8 /, соѕЬ 8/1, daje ostatecznie: 


у si үг -jsinyl. созт! 


Ż = 
Ve Бр Са -- sin? yl 
4 ДЕ 
A Po rozdzieleniu części rzeczywistej i urojonej otrzymujemy w ten spo- 
sób: 
Ri P R KEE (278) 
№1 z С, . 9 
2 | 04| sin*y l 
2 Li 


[А йл созт! 
биР KĘ C, Ы ©, PH 
-+ sin’ yl 
L, 


е6 РЛС; : Adi „зу ) 
Wyrażenie z УГ możemy pominąć wobec sin*4/ł , wyjąwszy 
1 


przypadki, gdy znajdujemy się w pobliżu harmonicznych parzystych fali 
własnej anteny, wówczas wzory upraszczają się ') do: 
R, l a. R,l 


2sin*ol VLG 2an 2,9 


Ra = Y (287a) 


Xa=—j ү/ z -ctg 2 ЦИ 


Jak widać, nawet przy uwzględnieniu strat, wzory tangensowe zacho- 
wują ważności, wyjąwszy przypadek, śdy antena pracuje w pobliżu którejś 
ze swych harmonicznych parzystych. 

Wzory wyprowadzone w poprzednich paragrałach dla anteny uziemio- 
nej przenieść można bezpośrednio na antenę symetryczną, o ile obciążenie 
włączone jest symetrycznie w jej środku. Warunek ten zresztą prawie zaw- 


7 Patrz równanie (257) str. 249. 


268 


rm 


sze jest spełniony w praktyce. Wówczas antenę symetryczną uważamy 
za złożoną z dwu równych połówek i wykonywamy przeliczenia dla jednej 
tylko połówki tak, jakśdyby była anteną uziemioną. 

Jest rzeczą bardzo ważną przy stosowaniu wzorów tangensowych, by 
Liù były wyrażone w tychsamych jednostkach długości (metrach lub centy- 
metrach), we wzorach tych bowiem wszędzie długość przewodnika wyrażona 
jest nie jako wartość bezwzględna, lecz jako ułamek długości fali, 


21. Przykłady obliczeń. 


a) Antenę o wysokości 140 m, wykonaną z linki miedzianej o śred- 
nicy 5 mm, nastroić na falę 325 m (925 kc./sek), w ten sposób, aby brzusiec 
prądu znajdował się na wysokości 100 m nad ziemią (przykład anteny radjo- 
łonicznej we Wrocławiu, rys. 159). 

Obliczamy wpierw indukcyjność i pojemność na 1 metr (100 cm) dłu- 
gości anteny wzorami przybliżonemi ') (256): 
L=2 L.ln-© cmim =2.1004n, 10 
r 


== 200 . 10,95 ~ 2200 cm/m = 2200. 107* H/m. 


PE ak dwie ОО ДЕ 4000 
ола = —— = 
zint [140-100 2.10,95 
r 0,25 


~ 4,6cm/m=5,1.107*F/m. 


Długość fali w antenie zakładamy jako równą nadawa- 
nej fali elektromagnetycznej. Ćwiartka tej fali wynosi 
=з == 81,25 m. Wobec tego, zgodnie z założeniem, 
brzusiec prądu, który ma być na wysokości 100 m, 
znajduje się wyżej, niż na 9/4 a zatem antena musi 
być nastrojona na 3-cią harmoniczną. 

Trzecia ćwiartka fali, górna, jest niezupełna, gdyż 
pozostaje na nią długość 140 — 100 — 40 m. Musimy 
więc zastosować antenę z pojemnością końcową, rów- 
noważną długości x = 81,25 — 40 = 41,25 m. Pojem- 
ność tę obliczamy z wzoru (274'): 


Л z ; 
OBAWA M Ык zg PE PERLA 
ii \ 21 325 


= 264. 10—'°. 150,254 r = 264 . 10-7" , tg 45° 43' = 
==264.10—1°, 1,025 = 270.107! F, 


1) Przy pomocy metod, podanych w tomie Il, wielkości te można obliczyć z wię- 
kszą dokładnością. 
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Obliczamy teraz oporność urojoną dostrojczą przy pomocy równa- 


nia (275): 
L 
X 78 |. сіб 27 (е + х =o, 
czyli 
/ DE R 
УТО ны 1402412550 = 
х= |у 51.1075 ©1825 355 = 656. ctg 11157 = 


== 656 . ctg 200"43' = 656 . (+ 2,64) = 1730 9, 


Oporność urojona ma znak dodatni, musimy więc włączyć u podstawy 
indukcyjność przedłużającą: 


kex 1630 -= 294, 1078 H= 0,294 m FH. 
2т. 0,935. 10° 


Antena ta oczywiście będzie miała węzeł prądu na wysokości 
(100 — 2/4) ~ 19 m, zaś na wysokości 100 m węzeł napięcia. 

Antena, wykonana na stacji wrocławskiej, zaopatrzona jest ponadto 
w odłącznik, znajdujący się na wysokości około 80 m, po wyłączeniu któ- 
rego antena może pracować jak ćwierć-falowa. 

b) Antenę prostą o długości 80 m i średnicy 4 mm mamy przedłużyć 
w granicach od 4, = 500 m (©, ЗД 10°) do ^ = 1000 m (о, = 1,885. 10°). 

Obliczamy indukcyjność i pojemność przewodnika na 1 m długości: 


L, =2.100.1n ыт — 200. 10,6 = 2120 ст/т ~ 2,12.10-* H/m 


Га=242 „1079. 805—170 .407° e A, 


M 100 100 мат 
= ————— ЕЕЕ = = == э, Ңң = / ў 
бу 8000 2.106 4,72 cm|m = 5,25. 10- F/m 
2% 
0,2 


©, = 5,25 . 10-1? , 80 Е = 420.107”? F, 


Fala własna anteny №, = 4 X 80 = 320 m. 
Indukcyjność potrzebną do przedłużenia fali do 500 m obliczymy 
z wzoru (260'): 
о 242 оО си 20е 
2% }. 2т 500 


= 1.69. 107*ctg 0,32 z = 169.10—°. ctg 57° 36/169. 10°, 0,635 /7 110 H 
Dla fali najdłuższej otrzymamy: 


Гах. = 212. 107 rado cię н = 338 . 107%, ctg 28° 48' = 


= 338.107. 1,82 H = 615 pH. 
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A więc zmienna indukcyjność przedłużająca dla pokrycia żądanego za- 
kresu fal, wykonana naprzykład w postaci warjometru, powinna posiadać 
zakres od 110 œ H do 615 p H. 

dybyśmy chcieli obliczyć indukcyjność L metodą przybliżoną we- 
dług wzoru (269) otrzymalibyśmy: 
1 —050,* La. Ca 1 —0,5.(3,77.10')°.170.10—°.420.10-:* _ 
wj? Ca (3,77 . 10°)? .420.10—* 
m AOS 52810-0. 
5960 
500 


Błąd wynosi tu około 33% dla stosunku 2//, = ЖД 1,56, a więc obli- 


Гав = 


czenie jest zbyt niedokładne. 
Dla fali najdłuższej: 


„1 —05 (1.885 . 10)”. 170. 10t. 420.10 -®_ 


PSZ z 3 сф 
(1,885. 10°)? . 420.107 
m IA 95 AO н, 
1490 


A więc błąd dla przedłużenia około 3-krotnego wynosi 5,134. W obu 
przypadkach wzór przybliżony dał wartość zamałą. 

Z przykładów tych można się zorjentować, że dla przedłużenia powy- 
żej 5-krotnego błąd wynikający ze stosowania wzoru przybliżonego można 
zupełnie pominąć. 

c) Tasama antena znajduje się na samolocie o pojemności własnej 
С, = 500 . 10-!° F. Stosujemy wzór (262) dla fali 500 m: 


NAS "GL ). ЦС 
[а == sAN . 1—1 —— + a Ct 0.32: = | ) t I +- Lmin == 
а A, ЖЛ E 
2 —12 —6 
- (2) ‚5,25.10 .2,12. 10 4110.10 = 
` \2хт 500.10-'* 


_ 25.10" 


395 2:22:10 1110.107" = 0,634.2,22.10-'- 110.10-*= 


= (141 -+ 110). 1079 250. 107*/H. 
dla fali najdłuższej otrzymamy 


cdi _5,25,10—!#.2,12.10—* 
2% 500.107" 
= (562 +615) . 107° ~ 1200 . 107" H. 


ВИР | -+-615.10%= 


d) Antenę samolotową chcemy przedłużać przy pomocy kondensatora 
obrotowego, załączonego równolegle do indukcyjności, czyli dobrać takie 
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warunki obwodu L—C, aby obwód ten przedstawiał obciążenie indukcyjne 
równe obciążeniu wywołanemu przez indukcyjności obliczone poprzednio 
w przykładzie c). 

Obieramy kondensator obrotowy, dający zakres zmienności pojemno- 
ści obwodu od Cmax = 500. 10-12 F do Сы = 100. 10-1? F (stosunek prak- 
tycznie łatwo osiągalny). 

Dla fali najdłuższej musimy więc spełnić warunek: 


wa L 


Wa Л = — ———— 


z którego obliczymy: 
Z 1200.107* 


7а Cms 1-1 3,55. 10°, 1200.107.500. 10- +1 


= 385 , 10—°A, 


Tą indukcyjnością i pojemnością Cmin = 100 . 10-1? F nie będziemy 
mogli pokryć całego zakresu fal, lecz będziemy musieli zastosować przynaj- 
mniej 2 stopnie indukcyjności. Obliczymy więc indukcyjność, potrzebną dla 
osiągnięcia fali najkrótszej przy pomocy pojemności Cmin. Otrzymamy ją 
z równania: 


Lmin 2930:1072 


„= żę 
° wy Ligin win 1  14,2.107,250.10-*.100.10-*+-1 


= 185.107*H. 


By się przekonać, czy zakresy obu stopni indukcyjności pokrywają się 
przy pomocy przyjętego kondensatora zmiennego, musielibyśmy rozwiązać 
dwa razy równanie '): 


oL 1 L хл © 


— — 1/7 .ct „—=(, 
o LCH1 оС, | С; e 2-05 
obliczając (wzór 257): 


2ү La Сд 


ASN ; -=5,9, 10%, 
2) 170.107'.420.10-* 


w = 


i podstawiając: 


a) L= Lo = 185.10:6Н, С = С. = 500. 10-12 F, 
b) L = 383 .10-H, С = Can = 100. 10-12 F. 


Rozwiązanie znajdziemy dość szybko, podstawiając za w kilka war- 
tości, leżących w projektowanym zakresie. Przeliczenia te wykazują, że za- 
kres przy większej indukcyjności sięga do w ~ 2,71 . 10% (à ~ 696 m), zaś 
przy mniejszej do © ~ 2,69 . 10% (ù 700 m). Jeżeli uwzględnimy, że 
pojemność minimalną kondensatora przyjęliśmy z pewnym zapasem, to po- 
krycie się obu zakresów fal mamy zapewnione. Mamy więc: 


dla L = 385. 10-6 Н, h == 700 — 1000 m, 
dla Lo = 185 . 10-6 Н, A= 500 ~ 700 m. 


1 
1) Jest to równanie (264) uzupełnione członem ТС. ‚ uwzględniającym poje- 
w 0 
mność samolotu. 
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e) Mamy obliczyć indukcyjność przedłużającą antenę z przykładu b) 
do 1000 m, jeżeli zwojnica ma być włączona w odległości 20 m od ziemi. 


W ten sposób antena rozpada się na dwie części: /, = 60 mi lə = 20 m. 
Przy pomocy wzoru (272), zakładając С = со możemy obliczyć induk- 
cyjność L: 

h zl Th T, т, 
[же 1, (eta ARE tg а |= 2,12. 3: (e R. tg $ 0 | 1075 = 
2% h A 2% 1000 1000 


= 338 (ctg 0,12 z — tg 0,04 z) = 338 (ctg 21° 36! — tg 7°. 12’) = 
= 338 (2,26 — 0,126) = 810. 10-* H, 


która jest przeszło o 30% większa, niż w przypadku włączenia zwojnicy 
u podstawy. 


22. Zastosowanie teorji linji do obwodu niby-ustalonego. 


Obwód złożony z indukcyjności i pojemności skupionej nazwaliśmy 
obwodem niby-ustalonym, podkreślając przez tę nazwę, że tylko w przybli- 
żeniu przyjąć możemy rozkład prądu w takim obwodzie za równomierny. 

rzeczywistości zwojnica takiego obwodu, wykonana z przewodnika o dość 
znacznej długości i równomiernie rozłożonej indukcyjności i pojemności, po- 
winna być uważana za linję elektryczną. Gdy zwojnica taka połączona jest 
z kondensatorem, tworzy ona niejako antenę symetryczną o znacznych po- 
jemnościach końcowych, wzdłuż której, licząc od 
środka ku obu końcom, rozkład prądu jest 
w przybliżeniu sinusoidalny (rys. 160). Wartość 
tego prądu wzdłuż całej zwojnicy uważać może- 
my za stałą, z temi samemi zastrzeżeniami, z ja- 
kiemi uczynilibyśmy to w $ 19 dla anteny z po- ----45 
jemnością końcową. Obwód zamknięty będzie 
więc tembardziej zbliżony do ustalonego, im wię- 


ksza jest pojemność jego kondensatora wobec sc dy 
pojemności własnej zwojnicy. 
Dla pomiaru mocy w obwodzie zamkniętym Rys. 160. 


o niedostatecznie dużej pojemności, a temsamem 
o nieustalonym rozkładzie prądu, duże znaczenie posiada miejsce włączenia 
amperomierza. Jeżeli bowiem włączymy przyrząd w środku zwojnicy, 
a więc w brzuścu prądu, to, chcąc obliczyć moc, wstawić możemy do wzoru 
P= J R. oporność skuteczną, odniesioną do brzuśca prądu, którą obliczy- 
my według całki: 

+ l 


R=R 2 


| 


RX 


; dx. (279) 


Radjotechnika — 18. ке 


Gdybyśmy amperomierz włączyli na jednym z końców zwojnicy, gdzie 
prąd jest mniejszy, otrzymalibyśmy przy podstawieniu oporności zmierzo- 
nej w brzuścu prądu, wartość mocy zamałą. Musielibyśmy w tym przy- 
padku odnieść oporność tę do końca zwojnicy, w stosunku (rys. 160): 


2 
R = R, . | J ) = Re . (278 a) 
Je RE zł 


A 
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ROZDZIAŁ VI. 


FILTRY ELEKTRYCZNE. 


Filtrami elektrycznemi nazywamy układy, posiadające zdolność roz- 
dzielania prądów o różnych częstotliwościach dzięki zależności ich oporno- 
ści pozornej od częstotliwości zasilającej. Układy takie mogą być utworzo- 
ne z odpowiednich elementów Ё, С i А jako jeden obwód mniej lub więcej 
złożony, lub też mogą się składać z szeregu następujących po sobie elemen- 
tów (filtry jednoczłonowe i wieloczłonowe). 

Ze względu na zachowanie się filtrów zależnie od częstotliwości zasi- 
lającej rozróżniamy 4 zasadnicze typy filtrów: 

1° Filtry przepuszczające częstotliwości mniejsze od pewnej częstot- 
liwości krytycznej о; , a tłumiące prądy o częstotliwościach о > wy, (раѕѕе- 
bas). 

PARIE iltry przepuszczające częstotliwości większe od częstotliwości kry- 
tycznej, a więc wykazujące własności odwrotne, niż wymienione poprzednio, 
(passe-haut). 

3° Filtry przepuszczające pewne widmo częstotliwości (filtry widmo- 
we), które nie tłumią częstotliwości zawartych w pewnych granicach 
Omin © 9 < Omax, tłumią natomiast częstotliwości leżące powyżej i po- 
niżej tych granic (passe-bande). 

Wreszcie typ rzadziej spotykany: 

4° Filtry dławiące pewne widmo częstotliwości (dławik widmowy), 
a więc zachowujące się odwrotnie, niż wymienione pod 3°. 

Typowe charakterystyki odpowiadające wyszczególnionym tu typom 
filtrów mamy na rys. 161 a do c. 
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Filtry elektryczne mają szerokie zastosowanie w radjotechnice i tele- 
technice, jak np. dla tłumienia tętnień prostowników i prądnic zasilających, 
dla otrzymania żądanego przebiegu krzywej rezonansu, dla usuwania har- 
monicznych i t. p. 

W myśl ogólnej definicji filtrami są również obwody rezonansowe pro- 
ste, jednakże łiltrem właściwym będziemy nazywali układ, który przy pew- 
nej częstotliwości granicznej nagle zmienia swą oporność pozorną z bardzo 
dużej na bardzo małą lub naodwrót i zachowuje ją następnie dla szerszego 
lub węższego zakresu częstotliwości. Te nagłe przejścia nazywamy grani- 
саті filtru, a odpowiadające im częstotliwości kryłycznemi lub granicznemi. 

Teorja filtrów wykazuje wiele podobieństwa do teorji linji elektrycznej 
i stanowi poniekąd jej uzupełnienie. Ze względu na to podobieństwo układy 
filtrujące noszą również nazwę linij sztucznych. 


1. Filtr prosty złożony z elementów Т lub П, Oporność falowa. 


Najbardziej elementarny jest filtr, składający się z szeregu nieskoń- 
czonego powtarzających się równych oporów szeregowych Z, i równoleg- 
łych 4, (rys. 162) nie sprzężonych bezpośrednio między sobą i tworzących 
pewne powtarzające się elementy, czyli człony. Układ taki nosi nazwę 
filtru prostego czyli symetrycznego. 

Każdy człon filtru tworzy czwórnik, układ elektryczny, posiadający 
2 zaciski wejściowe a — a' i dwa zaciski wyjściowe b — b'. Cechą charakte- 
rystyczną takiego członu jest brak siły elektromotorycznej wewnątrz niego 
działającej. Wobec tego może on jedynie pobierać energję, a nie może jej 
dostarczać, jest więc układem elektrycznym biernym. 


Rys. 162, 


Układ według rys. 162 można rozłożyć na dwa zasadnicze typy członów: 
a) Człony typu 7 (rys. 163-a), utworzone w ten sposób, że jeden opór 


równoległy Ž łączymy z SÓW ani EA dwu sąsiednich oporów szeregowych. 


b) Człony typu 11 (rys. 163-b), powstałe przez rozbicie oporu równo- 
ległego na 2 opory 2-krotnie większe 2 Ż., połączone równolegle, i przez 
połączenie dwu takich oporów 2 7, przy pomocy jednego oporu szeregowe- 
бо Z, położonego między піті.!) 


1) Według tego schematu obliczaliśmy linję spupinizowaną w rozdziale V. 
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Jak łatwo się przekonać, oba te układy zastępcze są elektrycznie rów- 
noważne układowi rys. 162. Stosowanie ich zależy jedynie od ukształtowa- 
nia początku filtru według jednego lub drugiego schematu. 


Rys. 163. 


Skoro założymy, że filtr składa się z nieskończenie wielu tego rodzaju 
członów, to oczywiście dowolny człon filtru jest obciążony przez oporność 
pozorną, równą jego oporności własnej. A więc oporność filtru, mierzona 
na zaciskach wejściowych dowolnego członu, będzie zawsze tasama i równa 
oporności pozornej jednego członu. Oporność tę Ź,, jako typową dla filtru 
o danej konstrukcji, nazywamy jego opornością charakterystyczną, czyli ła- 
lową. Posiada ona tosamo znaczenie dla filtru, co oporność falowa 2, dla 
linji elektrycznej. 

Każdy człon filtru możemy więc przedstawić sobie jako obciążony opor- 
nością zewnętrzną równą Ź, (rys. 164-a i b), co nam pozwoli w prosty spo- 
sób obliczyć tę wielkość. 

a) Człon typu T (rys. 164-a). Zgodnie z założeniem, że człon obcią- 
żony oporem falowym nadal posiada opór równy falowemu, otrzymamy: 


2 Я; | > К 7 
А 2 Zi } Za 
skąd po wyeliminowaniu Z, mamy: 
%=}/ ż,ż,(1+Żyj=V 2.242". (280) 
07 | | 12 | GAR 


b) Analogicznie otrzymamy dla filtru typu 11 (rys. 164-b): 


6 
4 
2 


Rys. 164. 


W ЧАРУ Е 


Роп = 


2+ WAY AL) 


1 22, + Żon 
РО 0р Żon 
22, F ДП 
czyli po przekształceniu 
2оп== - / 2, ЕС 21.23 __ 
2 Zi 
1 A ОРЕ 
V 317 Ź, T 


(281) 


Tłumienie filtru i warunki przepuszezania 


Podobnie jak linja elektryczna, tak i filtr powoduje wzdłuż swojej dłu- 
gości spadek napięcia i prądu, wywołując fłumienie prądu przepływającego 
Charakterystyczne dla niego będą spadki amplitud obu tych zmiennych na 
jednym członie. Oznaczymy je symbolicznie przez 
VOP ZJ 
z = — е _{ czyli 

Ve Ż0 . Jo 


=—. 282 
7 (282) 
Stosunki te dla obu układów podstawowych możemy z łatwością obli- 
czyć z rysunków 164-a i b. 

Dla układu T mamy 


Va = Ja ТА — JĄ Ża = Ja Żor. 
Ў, ==> (Ja 


ez Ja) Ż R УР, A =z J, Żor. 
2 
Z drugiego z tych równań otrzymujemy 


2 
Ji 5$ Ê, + 2 HER Żor 
Í, A \ 
lub, ро podstawieniu 2,7 z równania (280) 


a 


2+3 ү 2, 244 A 2, | eh 
Í, pAr 27 
218 


ŁY (+5) — ш» 


W podobny sposób można obliczyć dla układu ПП (rys. 164-b): 
W, = (Ja — Ji). 22 =J Ż,+-(J' — J,).2 Ż, = Sa оп, 
„= (77 — J). 2 Ż, = J, Żon . 
Z pierwszego równania eliminujemy: 


PRIZE 
22, 


і ро podstawieniu do drugiego otrzymujemy: 


Ja gy 22-200 (284) 
Ј 22. — 20 
Mnożąc licznik i mianownik tego wyrażenia przez (2 7. + 2) i pod- 
stawiając 401 z równania (280), dochodzimy wkońcu do wyniku: 


АУА И 
Ја 277 Ёз + 2 | 4 ы la IE 


паят гуг х 


(284') 


z którego okazuje się, że oba układy są równowartościowe pod względem 
tłumienia. Jest to oczywiste, skoro oba składają się z tych samych ele- 
mentów. 


Stosunek 7 jest naogół wielkością zespoloną, można go więc wyrazić 
b 


w postaci: 
"A BA. s Гоа а 
Ste 71а Ху x—1 , (284 а) 
Jy К 
jeżeli wprowadzimy oznaczenie: x = 1 -- 7%: . 
Stąd mamy: _ б 
Га == 8 тИ © —1) = Ar cosh È 
Jh 
czyli 
SON - 2, 
cosh (В -- /т) = х= 1 + = · (285) 


2% 
Podobnie jak w linji elektrycznej, tak i w filtrze, część rzeczywista sta- 


nowi współczynnik tłumienia i jest miarą malenia amplitudy prądu wzdłuż 
jednego członu filtru, zaś część urojona jest współczynnikiem łalowym 
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filtru, będącym miarą przesunięcia faz wywołanego przez jeden człon (na- 
skutek skończonej szybkości posuwania się fali prądu). 

Wyrażenia te posiadają analogiczne znaczenie, jak współczynnik tłu- 
mienia i współczynnik falowy na jednostkę długości linji. Stąd więc całko- 
wite tłumienie w filtrze z / członów wyrazi się równaniem 


Ja бү В . Ja 
= {°)! = el, li ln =f; 286 
г) (f) czyli Я (286) 


A więc tłumienie filtru złożonego z I członów równa się iloczynowi ze 
współczynnika tłumienia i liczby członów. 


Warunek przepuszczania. 


Wobec tego, że wewnątrz filtru nie działają żadne siły elektromoto- 
ryczne, współczynnik tłumienia może być tylko albo dodatni, albo równy 


zeru: 
Jé 
={@>=0; 
|) 


albowiem wzrastanie prądu w filtrze byłoby sprzeczne z prawem o zacho- 
waniu energji. 

Wartość dodatnia, o ile jako początek układu przyjmiemy koniec filtru, 
oznacza tłumienie amplitudy prądu w filtrze. Jeżeli natomiast 8 = 0, ozna- 
cza to, że wartość bezwzględna amplitudy prądu po wyjściu z danego czło- 
nu filtru jest taka sama, jaka była przy wejściu do tego członu. Możemy 
więc połączyć nieskończenie wiele takich filtrów szeregowo, a prąd mimo to 
będzie swobodnie przechodził. 

Warunek 5 = 0 jest więc warunkiem przepuszczania filtru i oznacza, 
że filtr przepuszcza wszystkie częstotliwości, dla których spełniony jest wa- 
runek = 0. 

Dla warunku przepuszczania mamy więc: 


: "4 
coshjy=1 Z 
ј1=1+ 27, 
a wobec tego, że coshjy = cosy '), możemy napisać: 
2 
созт=1-|-———. 285 a 
| 22, \ ) 
Jeżeli kąt jest liczbą rzeczywistą, to oczywiście musi być również =, 
liczbą rzeczywistą і przytem zawartą w granicach: ў 
2 
— 2) —=<0, 
(— 2) 22, 


!) Patrz dodatek I. 
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czyli } 


Ż 
- 1 —-<0 
4] 42, 

Wynika to z tego, że cosinus może być zawarty jedynie w granicach 
(711) © cosy < (+1) iw tych tylko granicach jest wielkością rzeczywi- 
stą. Jeżeli wyrazimy w ogólnej postaci zespolonej wielkość: 

2, 

47, 
warunki, którym powinien odpowiadać filtr w zakresie częstotliwości prze- 
puszczanych, możemy wyrazić w sposób następujący: 


= UJ (287) 


V=0 (—1)<U<0. (288) 
czyli 
Ё 
1) 2—6: 0, 288 
(— 1) 42, (288 а) 


Z równań (288) і (288-а) wynikają następujące wnioski: 

1° Jeżeli Z, i Zə są opornościami omowemi, iloraz ich da wprawdzie 
liczbę rzeczywistą, ale zawsze dodatnią, nie spełni więc warunku drugiego, 
a więc same oporności omowe nie nadają się do konstrukcji filtrów. 

2° Jeżeli Ż, i 2, są liczbami zespolonemi, warunki przepuszczania mo- 
ба być spełnione dla pewnych tylko częstotliwości, nie zaś dla dowolnie 
szerokich zakresów. 

3” Natomiast żadnych trudności nie przedstawia dobór odpowiednich 
czystych oporności urojonych, któreby uczyniły zadość obu warunkom rów- 
nocześnie w dowolnie obranych granicach. 

Nie można oczywiście wykonać oporów urojonych zupełnie bez oporno- 
ści omowej, a temsamem idealnie spełnić warunku podanego pod 3", jed- 
nakże w praktyce nie przedstawia zbytnich trudności wykonanie ich w ten 
sposób, aby oporność omową można było pominąć wobec oporności urojo- 
nej. Dlatego też narazie będziemy rozpatrywali teorję filtrów idealnych, 
a wpływ oporności omowej uwzględnimy dodatkowo ($ 5). 


3. Określenie widma przepuszczanego przez filtr. 


Warunek wyrażony w równaniu (288-a)pozwala nam w prosty sposób 
określić widmo częstotliwości przepuszczanych przez filtr. Oznacza on mia- 
nowicie, że widmo to jest ograniczone z jednej strony częstotliwością, dla 


której 5 = 0, z drugiej zaś częstotliwością, przy której 2з 
Pierwszy z tych warunków będzie spełniony w dwu przypadkach: albo 
Z; = 0, albo też Z; = oo. 


Rozwiązując więc równania: 
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ze względu na w, otrzymamy jako rozwiązanie odnośne częstotliwości gra- 
niczne, a zawarty między niemi zakres częstotliwości będzie widmem prze- 
puszczanem. 

Naodwrót, chcąc zaprojektować filtr, mający przepuszczać żądane wid- 
mo częstotliwości, obieramy Z, tak, aby przy jednej częstotliwości granicz- 


nej było 2, = 0, lub Ź, = оо ‚а przy drugiej był spełniony warunek 
2,——47,. 


Zagadnienie to można również rozwiązać graficznie. Kreślimy chara- 
kterystykę 2, = f (w), i charakterystykę Ż, = f(w), lecz ze znakiem prze- 
ciwnym i rzędnemi pomnożonemi przez 4, co nam da (—4Ż,) = Ё (о). 
Wystarczy teraz znaleźć 2 punkty: punkt przecięcia się obu krzywych, któ- 
rego odcięta da nam rozwiązanie warunku 2, = — 4 Ź»„oraz punkt przecię- 
cia charakterystyki 2, z osią x-ów, lub też odciętą, dla której jest 2,+ оо, 
skąd otrzymamy drugą częstotliwość graniczną. 

Podajemy poniżej najprostsze przykłady: 

a) Filtr przepuszczający dolne częsłotliwości. 


; Ў ; Z 
Musimy wpierw spełnić warunek ——- = 0 dla o, = 0, lub też po- 
prostu Ż, = 0, co z łatwością osiągniemy, stosując oporność indukcyjną 
w L. Równocześnie jednak dla częstotliwości granicznej wo», od której po- 
cząwszy filtr ma tłumić, musi być spełniony warunek: 


jw L= -4 Żył czyli јо, L--4Ż, =0. 
Wobec tego, że 2, powinno posiadać oporność urojoną i znak odwrot- 
пу niż jœ L, obieramy jako Ż: pojemność, a więc 2, = j 1, ‚ tworząc 


wW 
filtr w układzie rys. 165-a. Warunek drugi wyrazi się wobec tego w postaci: 


В 
wp 
х с 
Куз. 165, 
( Aa - 
jo L=(—4). г) c) RY w С i 


jak to również widać z wykresu rys. 165-b. 
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Stąd znajdziemy dla drugiej częstotliwości granicznej warunek: 
2 
A С 


A więc filtr złożony z dławików i kondensatorów według układu 
rys. 165-a, przepuszcza wszystkie częstotliwości w granicach od 0 do 


[AVR 


(289) 


Wy = ТЕ ' czyli w całym tym zakresie posiada @ = 0. Wartości 8 dla 
ДЖ 


wszystkich częstotliwości leżących poza widmem przepuszczania, czyli cha- 
rakterystykę tłumienia jednego członu filtru obliczamy z wartości rzeczy- 
wistych równania (284). Przybliżony jej przebieg mamy na rys. 165-c. 

Oporność falowa filtru w układzie T, zgodnie z równaniem (280), wy- 
nosi: 


д 1, / w? ŁC / L / w |? 
Żr= 1/ "1/1 = |/ W ZE | | . 290 
CE AJ бйр, а o, (290) 
Zaś dla układu П otrzymamy analogicznie równania: 
/ 
2 (4, L 
Zoi = y д — $ ——= == M 2 - : 
Аут га (ORA, aj; (291) 
ү ү- 
| 4 (OW 


Jeżeli założymy pewne Ż., to z równania (290) lub (291) mamy ustalony 
stosunek zk z czego, przy pomocy wzoru (289) па w», mamy dane obie wiel- 
kości Li С. 

b) Filtr przepuszczający górne częstotliwości. 

Filtr ten powinien przepuszczać wszystkie częstotliwości począwszy 
od pewnej granicznej о; do nieskończoności, czyli w, = со. Możemy więc 
założyć warunek Z, w, _„=0. Warunek ten oczywiście spełni pojemność, 
więc jako opory szeregowe obieramy kondensatory, by zaś spełnić drugi wa- 


Rys. 166. 
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runek 2: = AR jako opory równoległe obieramy dławiki (rys. 166-a). 
Drugi więc warunek wyrazi nam się podobnie, jak w poprzednim przykła- 
dzie (rys. 166-b), jako: 


АМЫ] | ` 
-— = — И; t 
и, С 4J 0, 


skąd możemy obliczyć częstotliwość dolną: 
1 
Gy sz —— 292 
У AGA (292) 


A więc filtr rys. 166-a będzie przepuszczał częstotliwości większe od Ф|, 
zaś wszystkie częstotliwości mniejsze będzie tłumił według przebiegu 
rys, 166-c. 


Oporność falowa tego filtru w układzie T wynosi 


Zr=] ZA uż Г, у! үсү» (293) 


a w układzie W 


4) УУ z 


L 1 у КА) 1 
Żol = YE HE e] О : (294) 


ү 


у | 4 © С 


Куз. 167 а, 


c) Filtr widmowy. Rys. 167 b. 


Istnieje niekończenie wiele możliwości rozwiązania takiego filtru. Mo- 
że nim być układ rys. 167-a, składający się z szeregowych obwodów rezo- 


nansu napięć 2, = L= c równoległych obwodów rezonansu prądów 


w 
"ZMR КЛА 1 xe н ў : 
Z, = —j 5 (z pominięciem oporności omowej), nastrojonych 
* WL —— 
JA-0GE 
na tę samą częstotliwość rezonansową. Zagadnienie rozwiązujemy graficz- 
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г ЗИ Е 


nie, kreśląc Ż, i —4 2, w funkcji © i znajdując ich punkty przecięcia (rys. 
167-b). Analitycznie znajdziemy je, rozwiązując równanie: 
1 — 413 1 LO DY uł, 4w Ly 
а MDA ATA (295) 
4 w © 


w Ji 


i znajdując obie częstotliwości gra- B| 
niczne ©, i о, będące pierwiastkami 
tego równania (295). 

Jak łatwo się przekonać, w tym 
przypadku rozwiązanie dla warunku 


Z * 
"TAR 0, czyli Z, =0, jest zawarte 


między wartościami w, i ©», otrzyma- 
nemi z równania (295). 

Krzywą tłumienia tego filtru poda- 
je rys. 167-c. Rys. 167-c. 


ш ч, w—— 


4. Filtry pochodne i złożone. 


W poprzednim paragrafie omówiliśmy w krótkości układy najprostsze, 
t. zw. filtry pierwotne. Często jednak spotyka się układy bardziej złożone, 
przy których pomocy można uzyskać dowolny przebieg charakterystyki tłu- 
mienia. W szczególności, jeżeli zależy nam na bardzo stromem zboczu cha- 
rakterystyki filtru, obiera się układ, którego charakterystyka przy pewnej 
częstotliwości, leżącej obok jednej z częstotliwości granicznych, wykazuje 
tłumienie nieskończenie wielkie. Częstotliwość ta woo, musi spełnić warunek: 


Zi 
L == 00, (296) 

Za 
co, jak wynika z rozważań § 2, odpowiada tłumieniu nieskończenie wielkie- 
mu. Warunek ten można zrealizować, obierając albo 4, = оо, albo Z, = 0. 
Można np. wykonać filtr przepuszczający poniżej częstotliwości ©% 
utworzony — zamiast z dławików — z obwodów rezonansu prądów (rys. 


Rys. 168. 


168-a), nastrojonych np. na częstotliwość 1,1 œ, przy której Ż, = оо, 
wskutek czego charakterystyka tłumienia w granicach ойо, do 1,1 w, będzie 
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przebiegała od zera do nieskończoności, dając zbocze bardzo strome. Moż- 
na też, zamiast kondensatorów, włączyć jako 4, obwody rezonansu napięć 
(rys. 168-b), nastrojone na tę samą częstotliwość 1,1 о, i zwierające filtr 
przy tej częstotliwości (Ż, = 0), co również da tłumienie nieskończenie 
wielkie dla tej częstotliwości. 

Te i tym podobne układy, rozwinięte z filtrów podstawowych, można 
rozwiązywać w prosty sposób, posługując się metodą filtrów pochodnych. 
Są to układy, przy pomocy których filtr bardziej złożony można sprowadzić 
do pewnego typu filtru pierwotnego o tychsamych częstotliwościach granicz- 
nych i tejsamej oporności falowej. Metoda ta więc pozwala rozpatrywać 
pewien filtr prosty o żądanem widmie przepuszczanem i, opierając się na 
otrzymanych w ten sposób wynikach, przejść na układ bardziej złożony 
o tychsamych własnościach zasadniczych, lecz o zmienionym przebiegu cha- 
rakterystyki tłumienia. 


Filtry pochodne dla układów Т 1 11, mamy na rys. 169-а i b. 


Rys. 169-a. Rys. 169-b. 


Rozpatrzymy oba układy, przyjmując dla poszczególnych oporów skła- 
dowych wartości podane na rysunku. Wówczas dla układu T pochodnego 
oporność falowa wyniesie (patrz wzór 280). 


ŻA RZA 7 
1 “уш ml, 


r= m 2| з |- 
| > m 4 m 
-V 55+). л) 


z czego wynika, że jest ona równa oporności falowej filtru prostego. 


Tłumienie, zgodnie z równaniem (285) zależy tylko od stosunku 


">: 
Stosunek ten dla filtru pochodnego wynosi: н 
2; 
у т? 4т 5 
аан kz 
RY ES ŻW ү риу +4 
m 4m у А 
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Z równania tego z łatwością można wyprowadzić, że: 


a) dla Zi = 0, również jest ES ==0, 
Z: 2, т 
b) dla $ = — 4, również jest (2 | =—4, 


z czego wynika, że filtr pochodny posiada również te same częstotliwości 
graniczne, co filtr pierwotny. 

A więc udowodniliśmy, że można utworzyć filtr pochodny o tej samej 
oporności łalowej i tymsamym zakresie częstotliwości, co filtr pierwotny, 
lecz posiadający odmienną charakterystykę tłumienia. W szczególności filtr 
pochodny przy pewnych częstotliwościach może wykazywać nieskończenie 
wielkie tłumienie. Częstotliwości te muszą spełnić warunek | fi |-- o, 

ə m 
co nastąpi, gdy mianownik wyrażenia (298) przyrównamy do zera. Stąd 
obliczymy: 
ад стун т= ү +42: (299) 
Ż 1 т? І У УА 


W analogiczny sposób, jak to uczyniliśmy dla układu Т, można wyka- 
zać dla filtru pochodnego typu Il, że posiada on tę samą oporność falową, 


m 


Zw: 
co filtr pierwotny (patrz wzór 297) i że stosunek > | jest tensam, co 


filtru pochodnego typu T (wzór 298). 
b d 5 G A | МҸ 
ү, i | 
с | 


Куз. 170, 


Opierając się па zasadzie tworzenia filtrów pochodnych, z prostego 
filtru widmowego rys. 167 możemy utworzyć filtr widmowy pochodny we- 
dług rys. 170. 


W filtrze pierwotnym mieliśmy: 
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; з 1 2 RZA 1 
Z == wl РЕ] A> RY. 
je | ЖА РЯ l 2 J С; 1 
w [м еы 
м w C, 
Jeżeli założymy: 
С, Lo 
Lemhi GZ, РЦ ас = тС, 
т т 
ул д ИРИ: Cook AG r) 
4m 1-m* 
spełnione będą warunki: 
ż,=j(o lą 1 |=/т (9) Li — | = т Zi е 
i $ к w С w С, 
у s B 1 è 1 LR 1 25 
Ei == =] _ $ - 1 к= J > =, — 1 = = 
SPY L; m G о m 
w С, y w С, 
ż,=j(ol, = 1 |= oka - | Że 
w С, 4m | w С, 4т 


W takim układzie otrzymamy dwie częstotliwości, przy których tłumie- 
nie jest nieskończenie wielkie, zależnie od wielkości m. Zgodnie bowiem ze 
wzorem (299) mamy równanie: 


Я L, 4 
т? == 1 z. i Ry TEN 
С, (o Li A KO) La >. | (300) 
j \ w С, w С, 
dające przy pewnem obranem m dwa rozwiązania па œo, odpowiadające 


obu częstotliwościom o tłumieniu nieskończenie wielkiem. 

Filtr taki daje więc charakterystykę tłumienia o zboczach o wiele bar- 
dziej stromych, niż filtr pierwotny. 

Dzięki filtrom pochodnym można tworzyć linje filtrujące, składające 
się z szeregu członów, nie identycznego typu — jak w t. zw. filtrach pro- 
stych — lecz złożone z układów pochodnych o różnorodnych charaktery- 
stykach, wzajemnie się dopełniających. Jedynym warunkiem jest, by przy 
wszystkich częstotliwościach oporność falowa wszystkich członów była ta 
sama. Warunek ten z łatwością można spełnić na podstawie danych rys. 169. 

W ten sposób skonstruowane filtry noszą nazwę filtrów złożonych. 

Tłumienie całkowite takiego filtru, złożonego z różnych członów, mo- 
żemy obliczyć, dodając do siebie tłumienia poszczególnych członów 


BI=B Pest + - - - . (286 a) 
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5. Wpływ oporności omowej na charakterystykę filtru. 


Dotychczas zakładaliśmy, że elementy filtru są czystymi oporami uro- 
jonymi. Ściśle biorąc, zawierają one zawsze pewną składową rzeczywistą, 
która sprawia, że warunek = 0 w zakresie przepuszczanym nie jest speł- 
niony i pewne — choć nieznaczne — tłumienie tam występuje. Również i 
dla częstotliwości wo nigdy nie możemy spełnić idealnie warunków 
Ż =c ani 2, = 0, a więc dla tych częstotliwości tłumienie filtru będzie 
wprawdzie bardzo duże, ale nigdy nie będzie nieskończenie wielkie. Innemi 
słowy, oporność omowa sprawia, że zwiększa tłumienie tam, gdzie byłoby 
bardzo małe, a zmniejsza tam, gdzie powinno być bardzo duże, skutkiem 
czego charakterystyka filtru przebiega bardziej łagodnie. 
Charakterystykę filtru rzeczywistego można z łatwością obliczyć (O. J. 
Zobel), przyjmując, że: 
1° kondensatory są bez upływności, 
2" oporność zwojnic samoindukcyjnych jest proporcjonalna do częstot- 
liwości, czyli: 
ARON 
— = tg 0—0= const. 
w L 

Wielkość tę nazywamy stratnością zwojnicy !). 

Oporność pozorną zwojnicy można więc wyrazić zależnością: 


Ż=R+-jo L==(8+-j)oL. (301) 


Obliczając według tego wzoru oporności pozorne poszczególnych zwoj- 
nic filtru, podstawiamy je do wzoru (285), rozbijając wynik na część rzeczy- 
wistą 2 i urojoną j y.  Podsławiając zależność (287) do równania (285) 


będziemy mieli: 
cosh (8 --/7) = cosh [(1 -+2 U) --/2 V], 
stosując zaś przekształcenie (patrz dodatek I): 
cosh (8 --/ 1) = cosh 8. соѕЬ / т --sinh 8. ѕіпЬ jy. 


i podstawiając: i 
cosh / ү = соѕ 7, sinh ji == ј ѕіп Т, 


otrzymamy wkońcu: 
cosh $.cost=1--2U 
ў (302) 
sinh $.siny =2 V. 


Ten układ równań możemy rozwiązać, posługując się równaniami po- 
mocniczemi: 
“ѕіп? ү -|- cosh*r==1, oraz соѕһ? 8 — sinh? 8 = 1, 


poczem z tablic znajdujemy odpowiednie wartości 8 i y. 


!) Patrz „Części konstrukcyjne”. 
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Rys. 171 podaje charakterystyki tłumienia filtru, przepuszczającego 
dolne częstotliwości przy różnych wartościach б. Widać z nich, że ze 
wzrostem oporności częstotliwość graniczna filtru nie ulega zmianie, lecz 
śranica przepuszczania staje się 
coraz mniej wyraźna. lm os- 
trzejszą chcemy mieć tę granicę, 
tem mniejsza jest dopuszczalna 
wartość 0, jednakże w miarę 
zmniejszania oporności rośnie 
cena takiego filtru. Zależnie więc 
od przeznaczenia filtru obiera 
się pewną wartość д kompromi- 
sową. 

Orjentacyjnie można podać 
następujące wartości graniczne 
б dla poszczególnych kategoryj 
filtrów: 

1° Filtry o bardzo ostrej 
granicy i bardzo wysokiem wid- 
mie przepuszczanem, 


è< 0,01. 
2° Filtry normalne, о ogra- 
niczonych wymiarach i cenie, 
è< 0,03, 
3" Filtry, Res nie stawia 
się zbyt surowych żądań, 
Rys. 171, è >> 0,04. 


Tłumienie Ё 


6. Człon niesymetryczny. 


Rozważaliśmy , dotychczas filtry, których człony posiadają tęsamą 
oporność falową. Można jednakże łączyć również człony o różnych opor- 
nościach falowych, jednakże pod warunkiem, że oporność wejściowa członu 
następnego równa się oporności wyjściowej członu poprzedniego. W ten 
sposób dochodzimy do pojęcia członu niesymetrycznego, posiadającego róż- 
ne oporności falowe, zależnie od kierunku włączenia go w linię. 


Rys. 172. 


Rozpatrzmy układ rys. 172, przedstawiający człon Т o nierównych 
ramionach 2.14. Załóżmy, że człon ten na wyjściu posiada dowolne ob- 


290 


Ai a ЖЕЗ. ЫД TEDA Tv МВ і) к. Ича а А КЫА д. ака. RAW а Л Че зь WEAR и 
< А > ө”, 


ciążenie +. Człon taki dla napięcia Ў, działającego między punktami 
a — a, przedstawia oporność wejściową: 


2 (2, -|- ŻA) 


Ży = Ż + А : 303 
| Ż, -|- Łe -|- 2, l ) 
Jeżeli zaś oporność, po której człon ten jest włączony, wynosi "Лу 
to dla napięcia V», działającego na jego zaciskach wyjściowych b — b, 
stanowi on oporność wyjściową: 
, 4 2a (Ża 2 
Ży = Ż,--— {2 lart . (304) 
Za + Že +2, 


Jeżeli dobierzemy warunki w ten sposób, aby oporność włączona na 
wyjściu członu była równa jego oporności wyjściowej, a oporność poprze- 
dzająca go równa była jego oporności wejściowej, czyli jeżeli spełnimy 
warunki: 


ŻąszŻ,, oraz r= 2; (305) 


wówczas oporność układu na każdem przejściu będzie tasama w obu kie- 
runkach, a więc filtr będzie się zachowywał jak układ jednorodny — po- 
dobnie jak linja bez odbić. Oporności odpowiadające warunkowi (305) na- 
zywamy opornościami zastępczemi filtru (ang. image impedance), a filtr 
pracujący we wszystkich członach na swoje oporności zastępcze, możemy 
nazwać filtrem bez odbić. 

Oporności zastępcze otrzymamy ze wzorów (303) i (304), podstawiając 
w nich warunki (305) i rugując kolejno 4, i ŻA: 


5 5 ~ АЎ 2) (2, 2 |; 2 , 2 ЮМ Е; А 
Zp = Za = у хи гё > ы ) ' (306) 
ab TT 446 


Êr = 2а = V GOA ZANA A. (307) 
200%) 
W przypadku szczególnym, gdy założymy: 


otrzymamy: 
Żpsź, = =l 22, 2: -|- Ż = V 2.2. +- 
oporność falową członu symetrycznego typu 7 (równanie 279). 
Krańcowe przypadki obciążenia filtru. Pomiar oporności łalowej. _ 
Na podstawie równań (303) i (304) możemy rozpatrywać zachowanie 


się filtru przy dowolnem obciążeniu, nietylko równem jego oporności za- 
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stępczej, Szczególnie ciekawe będą dla nas przypadki filtru otwartego 
i zwartego. Łatwo stwierdzić na podstawie rys. 172, że dla filtru otwartego 
otrzymamy oporność wejściową: 


ео== 4-4, (308) 
i oporność wyjściową: f ? è 
Zi сое Л = |- Że . (309) 
Natomiast dla filtru арсар otrzymamy ав wejściową: 


474 А9 2 24 2,4-2,2 c+ 2.2. 


Żyw = 2а + (310 
‹ Ż,+-Ż 2+2. 
oraz oporność wyjściową: 
Ац „pe НЕ Р" : зы : 3 2 ка (311) 
Ż 26 Ж Za- Ze 


Podstawiając wyniki równań (310) i (311) do wzorów (306) i (307), 
otrzymamy oporności zastępcze obu stron filtru: 


Żor =V Źroo. Żi:w. (306a) 


% дең ЖАТ О • Дзе . (307а) 


Z tych wzorów wynika, że można znaleźć oporność falową filtru, mie- 
rząc jego oporność pozorną w stanie zwartym i w stanie otwartym, podob- 
nie jak oporność falową linji elektrycznej. 


7. Łączenie członów niesymetrycznych. 


Dla filtru bez odbić można wykazać, że jego oporność łalowa wejścio- 
wa i wyjściowa zależą jedynie od pierwszego i ostatniego członu tego filtru. 
A mianowicie, oporności falowe takiego układu (rys. 173-a), składają- 
cego się z dwu dowolnych członów (naogół niesymetrycznych) obliczymy 
na podstawie wzorów (08) i (307) jako: 
(2002504 Żiż.-Ż. 2a) 
Z 42, 


> Жү, (2, +2) (2, 2r} Žr + 2,5) _ 
= 0 Il = 2.2 
EA -у Że AR 230242, 272092 2,2). 
= Lo == 
Ža +2; 


Ан ү (2, ZAZA ZEE ZES 224). 
+» 


ŻÓ1 == (а) 
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Układ rys. 173-a jest oczywiście równoważny układowi rys. 173-b. 
Wewnętrzna część tego układu tworzy człon typu Il, który możemy zamie- 
nić na człon typu 7 w sposób następujący: 

Dowolny układ oporów 2,, Ż» i Ży, połączonych w trójkąt (rys. 173-c), 
wówczas będzie równoważny: układowi? ıı 27.12", połączonemu w gwiazdę 
(rys. 173-d), jeżeli oporności między punktami a—c, b—c i a—b będą 


Rys. 173 
tesame w obu układach, czyli, jeżeli opory Ź,, 2,, Ż,spełnią — jak to łatwo 
wykazać — następujące warunki: 
z AJ 2.23 я 
Zi + Z+ А 
ур А Zi 2, (312) 
| ДЕНЕА, 
Г А ДЕ ен Ż, RADO 
БЕ РСЕ и 


Podstawiając do równań (312) wartości: 2, = s J- Ža, „== Że, oraz 


Ż,=Ż, otrzymamy układ zastępczy filtru (rys. 173-e) złożony z nastę- 
pujących oporów: 


ASC 
Ży sł, +Ż,=Ż,- ŻŁŻ, MAZ (d) 
Ż; (Žv + ŻA (e) 


25 = 25 2 = 2 7 iż ч RZY 
PPS ŻA S, 
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Pd зч уз (0 
ЛЭ ЛЕЛЕ, 
Oporności falowe tego filtru zastępczego będą, zgodnie ze wzorami 
(306) i (307): 
ГА ч Р A Р A A A ч 
ИИО ЕГА 
„= c i (8) 
дн == y PA т | Р Z, (202, z | Р A Zs -|- g Zs) A (h) 
27 + 2» 
Jeżeli do tych równań podstawimy wartości (d), (e) i (ł) i uwzględnimy 
równość (b), okaże się, że oporności falowe (g) i (АЈ są równe wielkościom 
(a) i (c) czyli twierdzenie podane na początku jest słuszne. 
To samo można udowodnić dla dowolnej liczby członów filtru bez 


odbić. 


8. Obciążenie filtru. 


Dotychczas przyjmowaliśmy, że filtr jest nieskończenie długi, czyli, 
że każdy jego człon jest obciążony oporem równym jego oporności falowej. 

Rzecz oczywista, nicby się nie zmieniło, gdybyśmy filtr o skończonej 
liczbie członów obciążyli odbiornikiem, któryby przy wszystkich częstotli- 
wościach zachowywał się taksamo jak filtr. Spełnienie tego warunku jest 
niewykonalne, szczególnie, gdy charakterystyka filtru jest bardziej złożona. 
Dlatego też w warunkach rzeczywistych, o ile zakres częstotliwości zasilają- 
cych jest szeroki, filtr będzie pracował na obciążenie różne od jego oporno- 
ści falowej i jego charakterystyka tłumienia będzie odmienna od idealnej, 
obliczonej dla filtru nieskończenie długiego. 

Jednakże dla celów praktycznych jest zupełnie wystarczające, jeżeli 
odbiornik będzie dostosowany do charakterystyki filtru w obrębie widma 
przepuszczanego. Warunek ten będzie spełniony, gdy opór odbiornika bę- 
dzie równy oporności falowej filtru przy częstotliwości równej średniej 
geometrycznej z obu częstotliwości granicznych: 


w= y 0, A (313) 


Wobec tego, że w obrębie przepuszczania filtr zachowuje się jak opór 
omowy, odbiornik, którym filtr jest obciążony, powinien posiadać oporność 
bezindukcyjną, równą oporności falowej filtru przy częstotliwości w,. 

esame rozważania odnoszą się zresztą również 1 do źródła zasilają- 
cego, które w taki sam sposób powinno być dostosowane do członu wejścio- 
wego filtru, jak odbiornik do jego członu wyjściowego. 

Jak wynika z teorji filtrów niesymetrycznych, dobranie filtru, któryby 
mógł połączyć źródło prądu 1 odbiornik o znacznie różniących się oporno- 
ściach, nie stanowi szczególnej trudności. 

Szczególnie korzystnem okazało się (O. J. Zobel) zakończenie obu 
stron filtru t. zw. pół-członem, o kierunku odwróconym względem normal- 
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«> Só ix L 


nych członów filtru. Zapewnia to filtrowi znacznie większą niezależność 
od zmian obciążenia zewnętrznego. 
Taki pół-człon, zwany też członem typu M, otrzymujemy, dzieląc człon 
T lub Il na połowę (rys. 174-a). Otrzymujemy w ten sposób w obu przy- 
4 


padkach układ, utworzony z oporu szeregowego „== ą z oporu równole- 


słego Ż,=2Ż,. Jest krańcowy przypadek filtru niesymetrycznego, któ- 


rego jedno ramię 2, = 0. Jak łatwo obliczyć przy pomocy wzorów (306) 
i (307), oporności falowe członu M wynoszą: 


żuć. z (221 |= 2,2,2, (314) 


(315) 


A więc, zależnie od kierunku włączenia, oporność falowa członu M 
równa się albo oporności falowej członu 7 albo też członu 11 


2, АЙ МУЛ, 
T PR- 2 ' E: 
Maggie 
22; 
U 
a bo: 


Rys. 174. 


Odwrócone dołączenie członu M do filtru T (rys. 174-b) zamienia ten 
filtr pozornie na filtr II; analogiczne dołączenie go do filtru II (rys. 174-c) 
nadaje temu filtrowi wygląd filtru 7. 


9. Przykład obliczenia filtru przypuszczającego częstotliwości mniejsze 
od częstotliwości granicznej. 


Filtr, tłumiący wszystkie częstotliwości powyżej о, = 20000, ma pra: 
cować na oporność Z = 1000 0 o charakterze omowym. 

Tę wartość powinna posiadać oporność falowa filtru przy średniej geo- 
metrycznej częstotliwości widma przepuszczanego, która zgodnie z (313) 
wynosi: 


ws; = V 20000 X 0=0 . 
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РУТЕ 


Projektujemy filtr jednoczłonowy typu 7, zakończony obustronnie czło- 
nami M, co w danym przypadku pokrywa się z dwuczłonowym filtrem ty- 
Mając daną częstotliwość graniczną, obliczamy z równania (289): 

4 4 


оилор 


Drugie równanie daje пат żądana oporność falowa. Dzięki temu, że 


filtr możemy uważać jako złożony z dwu członów typu 11, możemy obliczyć ` 
Z, z równania (291), zakładając e. z poprzedniem, 0, = 0: 


уп = Т L лир) A у £ = 10009. 


Z tych dwu równań тату L=01H, 


© с, С, С= 0,1 6 Е. Poszczególne elementy filtru 
będą posiadały wielkości (rys. 175): 
Dławiki: L, = L, = 0,1 Н. 


Rys. 175. Kondeńsatory: KŻ с? Wa u Ё, 


10. Filtry widmowe, zawierające indukcyjności i pojemności łączone 
szeregowo. 


Filtr widmowy w układzie rys. 176 a możemy uważać za pochodny 
filtru rys. 176 b. Możemy mianowicie przyjąć, że pojemność С, jest wy- 
райкома dwu szeregowo połączonych pojemności C4 i Ch: 

1 1 1 


ЄЛ, КСЫ? 


dzięki czemu otrzymujemy układ zastępczy rys. 176 c. Aby układy b i c 
były równoważne pod względem zakresu przepuszczania i oporności falo- 
wej, musimy — zgodnie z $ 4 — spełnić następujące warunki: 


WA: ВАЕ 
Св чүзү оС 
1 1— т? 1 
з “Сл 9 Adm | abo оС, | 
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Кө КЕ тШ 


Możemy więc obliczyć częstotliwości graniczne i oporność łalową dla 
układu prostszego, którego oporności wynoszą: 


4 PRZY | 1 д {> ; 1 
l =j (е а) ар Jar 
с, L Lo C Lo LA 2С, 2С, LA 
oj jin -diia pić 
La 
Ca 
e E ЕЕ ==; 
‚Р нз. (ао. 
а b с 
Куз. 176 


Ż | © A 
BEA cy z, O: РЕ х С У (» LoCo 1) . (316) 
А J оС 
лиро graniczne znajdziemy, zakładając kolejno Z,/Z, = 0 
i ZJZ, = — 4 i rozwiązując te równania wzgledem w. Na podstawie pierw- 


szego. z tych założeń obliczamy: 
Cora КАР 
— c Lolo — 1)=0 czyli о,2/,С,=1 , 


co daje jedną częstotliwość graniczną: 


1 
шука =ске (317) 
‹ | Lo Со 
Analogicznie znajdziemy drugą częstotliwość graniczną z równości: 
ы С (»0*Ł4C, - 1) = — 4, czyli wa LoCo = 4С, „b 1, 
Co '8 
skąd otrzymamy: 
4C, +- 7 
SB " 317 
Ў | LE 0 ү © ) 
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Oporność falową dla układu 7 znajdziemy na podstawie równania (280). 
Obliczamy wartości: 

AE U У 1 <1 \ оС —1 
О (olo ај ać) =: та у" 
2р 6—1 C 4С — CLC — 1) 

47, 4 З С, 4С, 


1 -|- ' 
podstawiamy је do równania (280) i otrzymujemy: 


3, в „С, 1 4С„— C(o*L,C, — 1) 
zł 07 narai 9 9 З = bę b cą e == 


BGC" 4С, 
ceł wi Co — 1 4С, + С 2 
= 4в°С,? . at C w оС | . (318) 


Dla projektowania filtru najważniejsza jest znajomość jego oporności 
falowej м: мійтіе przepuszczanem. Jak już powiedziano w $ 8, obliczamy 
ją dla częstotliwości średniej geometrycznej tego widma, a więc dla 
о, =! w so ; 


W naszym przypadku: 


Wg = Gy + Wa == е ү/ За c ' (319) 
czyli 
BPE 
азу LC, = y 4С, Ж С. (319) 


Podstawiając tę wartość do równania (318) i uwzględniając wartości 
w, i w, z równań (317) i (317'), otrzymamy średnią oporność falową filtru: 
RW. а: а 
Ż07 1 Lo 7 


Ar 1/40 Fi 
śr 2 С, 7) 


Możemy jednakże wykonać pewne przekształcenie. А mianowicie 
z równań (317) i (317/) mamy: 


(320) 


/ 4Ć,-- © _ de 
V "oC (OF ; 
zaś z równania (317): 
1 r 
= 0, y L 
PG үгү 
Podstawiając te wielkości do (320), otrzymamy wyrażenie na średnią 
oporność falową: 


Рот, а > (0—0,) , (320a) 
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i 
|. 
| 
\ 
| 
| 


z którego znajdujemy: 


PORZE А; (320b) 


Filtr pochodny. 
Z założeń, które przyjęliśmy dla filtru pochodnego, wynikają następu- 
jące wnioski: 


L,=ml, (a), С, = саев ы 


Lo (c). Сд ДЕ 1—m? Со (а), 


Са == MC (е]. 


Z zależności (d) i (e) obliczamy: 


SR SRA ATE. 
CET СЫЛ ЧЕ АЙДАТ LG mC ' 
czyli 
G= MG, (р. 
Wo С 
CG, 4 


Teraz możemy obliczyć częstotliwości graniczne. Podstawiając (a) i (b) 
do równania (317), otrzymamy: 


TY EA Ул, (317a) 


АС, 


Ро podstawieniu zaś zależności (a), (b) i (f) do równania (317) i po 
wyeliminowaniu m” przy pomocy równania (c) ') znajdziemy: 


ТОША ACR GTN (317'a) 
Са 
Tłumienie nieskończenie wielkie otrzymamy przy częstotliwości, dla 
EŁ "M д > 
której 2, =o, Warunek ten będzie spełniony, gdy 245 == 0, czyli dla 


przypadku rozonansu napięć, gdyż, wtedy mamy zwarcie w gałęzi równo- 
ległej filtru. 
Odpowiada temu częstotliwość: 


Ki E R (321) 


V La C; 
Na podstawie powyższych danych możemy obliczyć wszystkie elementy 
filtru, mając zadane о,, 04, © і Żory, 
A mianowicie z Ке ЧАТА (320-b) i równania (а) mamy: 
2m Żory, 


% Wa тра W; 


(322) 


L 
|) Podstawiamy Ly = —- z równania (а) do (c). 
m 
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Z równania (317-a) otrzymujemy: 


1 Wa — W; 


бл 2т w,*Żor;, 


(323) 


Z zależności (c) i równania (320-b) mamy: 


Toa WALNE (324) 


1 — т? 
е 
2т (о, — w,) 


УЛ КУ I 
Pojemność С, obliczamy z równania (317'-а) *) jako: 


Уз, 2m (о, — ©) 
m) Лот; (о? - т? w”) : 


(325) 


Podstawiając С, z równania (323), dochodzimy do wyniku równania 
(325). 

Wobec tego częstotliwość o tłumieniu nieskończenie wielkiem wynosi po 
podstawieniu (324) i (325): 


уы, = х 1 =1/ ŻE me $ (326) 
ү L, C, | 1—m* 


Z równania (326) łatwo obliczyć wartość m, która nam daje żądaną 
charakterystykę filtru (o tłumieniu niekończenie wielkiem przy żądanej czę- 
stotliwości w): 


m = V Wc — 0? $ (327) 


w” j = w” 
Dane te są wystarczające dla zaprojektowania filtru. 


Przykład. 


Dla średniej oporności falowej ŹŻ,; = 600 9, mamy obliczyć filtr wid- 
mowy z zakresem przepuszczalności: 


0, = 27 . 30000, O, = 27 . 40000, о = 27. 45000 . 


Znajdujemy m z równania (327): 


о Ру ит > 
т = V 5 0,6 . 


1) Podstawiamy L,C, = 1 i oraz LiG; = 1 Л, jak to wynika 
ТЫ 4m” w,” 
z równań (323) i (324) skąd otrzymujemy (С. · A= A = 4C,. 
т ооу 
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a" "gm 


Teraz możemy obliczyć: 


Le 2т Lai ____ 2.0.6.600 ы 720 — 11,5.10- Н. 
Wa — 0) 2%,4.10*—2x ,3.10' 6,28. 10* 
Rie £ m 22441036. 
w? L,  (2m.3.10*)?.11,5.10-3 0,400. 10° 
rek Zosr (1 — т?) беу 600 [1 — (0,6)?] po 
2m(o —«w,) 2.0,6(2%.4.10' — 2z.3.10') 
KD BLIND. 
7,54.10' 
_ _2т(ъ—®) _ _ 2.0,6(2х.40000—2х.30000) 
Zosr (©? — т? =?) 600 [(2=.4.10*)° — (0,6)?.(2х.3.10)°] 
О БО 


Człon ten moglibyśmy połączyć z drugim, w którym częstotliwość o tłu- 
mieniu nieskończenie wielkiem leży poniżej widma przepuszczanego (np. 
w. = 27 . 25000), obliczonym w sposób analogiczny. Otrzymalibyśmy 
w ten sposób filtr o charakterystyce, której oba zbocza posiadają bardzo 
strome pochylenie. 


11. Filtry z indukcyjnością wzajemną. 


Osobną grupę stanowią filtry, w których poszczególne indukcyjności 
sprzężone są między sobą, zmieniając skutkiem tego przebieg charaktery- 
styki tłumienia filtru. 

Indukcyjność wzajemna może występować we wszystkich typach fil- 


trów, tu jednakże ograniczymy się do bliższego rozpatrzenia filtru wid- 
mowego. 


NS ОМА Sa 


Rys. 177:a. Rys. 177 b. 


W układzie rys. 177-a, mamy dwie zwojnice / i Lẹ o opornościach uro- 
jonych 2, = јо L, i 2, = jeb, sprzężone przy pomocy indukcyjności wza- 
jemnej M, przedstawiającej wspólną oporność sprzężenia joM = m. 
W trzech gałęziach tego układu płyną prądy: /,, Ži 1, = Г, — l., analogicz- 
nie jak w układzie T rys. 163-a. 
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Opierając się na tych założeniach, możemy obliczyć spadki napięć mię- 
dzy punktami A—B i B—C, opierając się na prawach indukcji: 


Vac = J,. Ż- Jim, 


lub, po wstawieniu wartości: J, = J, — А 


Vas = w (Żem) — л, (a) 
Vse = J, (Ż:|- m) — J, Ż,. (b) 


Gdybyśmy teraz układ rys. 177-a zechcieli zastąpić równoważnym ukła- 
dem T w postaci rys. 177-b, wykazującym tesame spadki napięć między 
punktami A—B i B—C, co układ pierwotny, musielibyśmy spełnić następu- 
jące warunki: 


Vas = Ja Z 4- J, 2z (с) 
Vrce ГЫ НД . 22 + Ј, . 2, рә А 2, A (2. + 2) (9) 


Podstawiając za Vag i Ŵcp wartości z równań (a) i (b), otrzymamy: 
J Ża+-J, Ż =, (Ż, +- m) у ту (е) 
Ji y — J, (Że ż)=J,(Ż, m) — J, 28. (0 
Z równań (e) i (f) otrzymamy przez porównanie współczynników: 


Ż,=Ż, т = јо (2, +M); | 
2ь== 2„-} m=jo(L, +M); | (328) 


a 


2.= — m=—jo М, 


Z tego dowodu wynika, że układ 7, zawierający dwie zwojnice szere- 
боме sprzężone indukcyjnością wzajemną M, można zastąpić ukiadem, za- 
wierającym obie indukcyjności szeregowe, powiększone, każda o wartość M, 
a w gałęzi równoległej indukcyjność, równą ujemnej wartości współczynni- 
ka indukcji wzajemnej. 

Rzecz oczywista, gdy obie indukcyjności będą związane współczynni- 
kiem indukcji wzajemnej ujemnym (rozdział III, $ 17), to w gałęzi równo- 
ległej wystąpi dodatkowa indukcyjność ze znakiem dodatnim. 

Twierdzenie to możemy zastosować bezpośrednio do teorji filtru wid- 
mowego, rozpatrywanego w $ 10. A mianowicie układ rys. 178-a, w którym 
obie zwojnice są sprzężone, możemy zastąpić układem rys. 178-b. Łatwo 
zrozumieć, że skoro między zwojnicami filtru według rys. 178-a wystąpi 
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ujemna indukcyjność wzajemna, filtr jakościowo będzie identyczny z fil- 
trem rys. 176, gdyż wielkość M pojawia się w gałęzi równoległej ze znakiem 
dodatnim, zachowując się, jak indukcyjność Z. w tamtym układzie. Różnica 
będzie jedynie jakościowa, albowiem zamiast Z, będziemy musieli wprowa- 
dzić do równań wielkość L, = L’ — 2 M. 


Rys. 178, 


Odmiennie natomiast zachowa się filtr z dodatnią indukcyjnością wza- 
jemną. Wówczas bowiem Г, wystąpi ze znakiem ujemnym, czego następ- 
stwem będzie, iż w gałęzi równoległej przy żadnej częstotliwości nie osią- 
бпіету rezonansu napięć. 

Oporności pozorne tego układu wynoszą: 


2i =) w L, RE | ' (а) 
„ * 4 
z, =—j(oM+ rd) (b) 


jeżeli przez L, oznaczymy wartość Г, + 2 M, w której L,” jest indukcyjno- 
ścią szeregową układu bez uwzględnienia indukcyjności wzajemnej. 
Z tych równań otrzymamy stosunek: 


СОД w С, Pa С, 1 в? LC, 329 
Ауа "41.0 аме, (329) 


Ze stosunku 2/2, znajdziemy częstotliwości graniczne, przyrównując 
to wyrażenie kolejno do zera i do —4. Otrzymamy w ten sposób wyrażenia: 


1 


ес КШ (330) 
ү С, 
ке i O N (331) 
| С, C, (L—4M) 
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które są zgodne ze wzorami (317-а) i (317'-a), co jest oczywiste, skoro filtr 
ten jest pochodnym filtru rys. 176. 

Wobec tego i średnią oporność falową filtru obliczyć możemy według 
wzoru: 


Хоту, == (w, — w) Ma, 7 (320a) 
2m 


Filtr ten przy żadnej częstotliwości nie będzie miał tłumienia nieskoń- 
czenie wielkiego, gdyż dla żadnego œ wyrażenie: 


5 1 
2,== —ј {© М - 
2 J (> F 5 c) 


nie może być równe zeru. Posiada ono natomiast minimum, бду: 


Fal 
ЕП, ' 


czemu odpowiada częstotliwość o największem tłumieniu: 
UM TE сү серу, (332) 
ү 


Stałe filtru możemy obliczyć z równań (322) do (325), wyprowadzo- 
nych dla filtru z $ 10, uwzględniając jedynie ujemny znak przy M w gałęzi 
równoległej, a mianowicie: 


DCC ań 
Wa — 07 

W APS ааа АТА, р 
2 m, w,* 20т;, (334) 
m= m’) E 

2m, (о — »,) 

2 m, (©, — w) 

KACZE OEA 33 

Г оту, (о? — My 2 (OP я) ( 6) 


Wielkość m, obliczymy, przemnażając równania (335) i (336) strona- 


ті і podstawiając M С, = — „—— z równania (332): 
(OM 
PE Z. desde ef (337) 


2 5 
©” — 0° 


Równania (333) do ((337) dają nam wszystkie elementy potrzebne do 
zaprojektowania filtru. 
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12. Przykłady obliczenia filtrów z indukcyjnością wzajemną. 


a) № filtrze, obliczonym w przykładzie § 10, między obiema połów- 
kami indukcyjności L, występuje indukcja wzajemna dodatnia, dając współ- 
czynnik sprzężności k = 0,4. 

Wobec tego indukcyjność wypadkową L, otrzymamy przy mniejszej in- 


dukcyjności własnej obu połówek > mamy bowiem związek: 
JA? "и 
-L2M=L,, 
> T 2 + ! 


skąd obliczymy rzeczywistą indukcyjność własną: 
І, = І, — 2 М. (а) 
Wartość M otrzymujący z zależności (patrz rozdział III): 


_2M kz 


M 
k sz z A t d M = ' 
Гы i р: 2 (b) 
| 21712 
со ро podstawieniu do (a) da nam: 
Б ЧА +=Ё Л, 
czyli: 
SS 
к Иша аздыр АСЫ 
1-k 1,4 


Współczynnik indukcyjności wzajemnej obliczymy teraz z (b): 
M = 0,2.8,2.1073 Н = 1,64.10-3 Н. 


Ta indukcyjność wzajemna, zgodnie z wywodami poprzedniego рага: 
grafu, występuje w gałęzi równoległej ze znakiem przeciwnym, a więc w ga- 
łęzi tej musi się znajdować indukcyjność odpowiednio większa od obliczonej 
poprzednio, a mianowicie: 


Ly = L, + M =51.103+-1,64. 1073 = 6,74. 10-2 Н. 


Pojemności filtru pozostaną oczywiście bez zmiany. 

b) Gdyby w filtrze występowała taka sama indukcyjność wzajemna ze 
znakiem dodatnim, musielibyśmy odpowiednio zwiększyć indukcyjność Ł/, 
a zmniejszyć 2/,, 

c) Filtr z indukcyjnością wzajemną dodatnią, a bez indukcyjności 
w gałęzi równoległej, ma odpowiadać danym następującym: 


Żor, == 600 9, w; == 27 . 30000, w, == 27 : 40000, Om = 2т. 45000. 


Radjotechnika — 20. ч» 


Ze wzoru (337) znajdujemy: 


* 452—40* 
m= 220,615", 
i ү 45° —30° 


со pozwala пат obliczyć pozostałe wartości: 


_ 2.0.615.600 _ зн, 
2 1.1074; 


27 „10000 


©, = 210,615. 4: .9.10*.600 


242,4 ,107° Р 


—  _600.(1 —0.378)__ ЖЕ 
M="_2.0,615.2%«.100005 0:10 7 


2.0,615.2z.10' Ж żę 
WY 600. 47, 10°. (42 0.61533 04:10 (е 


Indukcyjność każdej ze zwojnic, włączonej w filtr, wyniesie zgodnie 
28 11: 


л == 2. — М = (5,85 — 0,48) 1073 =5,37.107*H . 


13. Filtry w odbiornikach. Filtry złożone z szeregu obwodów strojonych. 


Jak już wspomniano, t. zw. filtry stosowane w odbiornikach radjofo- 
nicznych, nie są filtrami w ścisłem tego słowa znaczeniu, nie pracują bowiem 
na oporność równą ich oporności falowej, lecz z reguły są zwarte. (Patrz 
rys. 179 i 180). Obliczanie takich filtrów dwuobwodowych sprowadza się 

więc do rozwiązania ukła- 


du sprzężonego o mniej 

lub więcej złożonej wspól- 

\ RE nej oporności charaktery- 

<, TN stycznej, którą stanowią 
zazwyczaj albo indukcyj- 

= dukcyjnością wzajemną do- 


ność w szereg z pojemno- 
ścią (pochodna filtru $ 10), 
albo też pojemność z in- 


datnią lub ujemną (pocho- 

Rys. 179, dne filtrów 8 11). Ukła- 

dy takie oczywiście mają 

pewne cechy wspólne z filtrami właściwymi, a w szczególności 
układ ze sprzężeniem indukcyjno-pojemnościowem oraz z ujemną 
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indukcyjnością wzajemną mają charakterystyki, które dla pewnych często- 
tliwości wykazują o tłumienie nieskończenie wielkie. 


Rys. 180, 


Odmienną kategorję stanowią t. zw. filtry rezonansowe, złożone z sze- 
regu obwodów rezonansowych sprzężonych indukcyjnie. Układ taki, zgod- 
nie z ogólną teorją układów sprzężonych, posiada krzywą rezonansu o tem 
większej liczbie wierzchołków, im więcej obwodów sprzęśniemy. Łącząc 
więc szeregowo albo równolegle odpowiednią ilość takich obwodów sprzę- 
żonych, możemy otrzymać charakterystykę, zbliżoną do charakterystyki ty- 
powego filtru widmowego +). 


1) Patrz m. in prace inż. Plebańskiego w „Przegl. Radj.*, M. Reed, The Analysis 
and Design of a Main of Resonant Circuits, E. W. IX. str. 259 i 320 r. 1932. 


ВІВІ.ЈОСКАЕЈА DO ROZDZIAŁU VI. 
ARTYKUŁY I DZIEŁA OGÓLNE. 


1. Pierre David. Essai sur la théorie des filtres électriques, L'Onde Electr. V, str. 
5 1 72, r. 1926. 
2 Dobrski, Filtry Elektryczne, Przegląd Radjotechniczny r. 1926, str. 97 i 105. 
3, Pierre David, Les ćlectriques, wyd. E. Chiron, Paryż. 
4 TE Electrical Wave Filtres, E. W. VII, str. 122, 190, 256, 315, 382 i 440 
r, 0. 
W. Proctor Wilson, The design of Wave Filters, Marconi Rev. 1929, Nr. 10, 
str, 15 i Nr. 11, str. 17. 
W. A. Barclay, Aplications of the Method of Alignment to Reactance Compu- 
tations and Simple Filters Theory, E. W. VII, str. 59, 180, 242, 309 i 376 z r. 1930. 
H. Sterky, Methods of Computing and Improving the Complex Effective Attenua- 
tion, Soad Impedances and Reflexion Coefficients of Electric Wave Filters Ericsson 
echnics, str. 33 г. 1933, 
2 przytoczonych pracach znajdzie czytelnik również spis literatury, odnoszącej 
się do tego przedmiotu. 


ВІВІЈОСКАЕЈА DO FILTRÓW WIDMOWYCH W ODBIORNIKACH. 


` ч К. Bligh, The Design of the Band Pass Filter Е, W. IX. str. 61, r. 1932. 
3 R. H. Buffer у, Resistance in Band Pass Filters, E. W. IX. str. 504, r. 1932. 
4 С Т, Beatty, Two-element Band-pass Filters, E. W. IX. str. 546, r. 1932. 


‚ Oatley, The Theory of Band-pass Filters for Radio Receivers, E. W. IX. 
str. 606, r. 1932, 
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ROZDZIAŁ УП. 
PROMIENIOWANIE FAL ELEKTROMAGNETYCZNYCH. 


Promieniowanie energji pod postacią fal elektromagnetycznych, czyli 
przesyłanie energji elektrycznej na odległość bez pomocy ośrodka przewo- 
dzącego, opiera się na istnieniu w dielektrykach prądów przesunięcia, 
przewidzianych przez teorję Maxwell'a, a polegających ha chwilowem za- 
kłóceniu stanu równowagi elektrycznej dielektryka pod działaniem powsta- 
jącego lub zanikającego pola elektrycznego. Oczywiście, gdy pole elektrycz- 
ne jest zmienne, stan elektryczny dielektryka również ulega cią- 
бут zmianom i prąd przesunięcia dzięki temu posiada charakter prądu 
zmiennego. Zgodnie z przewidywaniami Maxwell,a, potwierdzonemi do- 
świadczeniem, prąd przesunięcia, podobnie jak prąd przewodzenia, posiada 
zdolność wytwarzania strumienia magnetycznego. Stąd wniosek, że każ- 
demu przesunięciu ładunków elektrycznych towarzyszy pole magnetyczne, 
czyli pole magnetyczne jest nieodłącznie związane z każdą zmianą pola 
elektrycznego. 

Odwrotnie też, zgodnie z prawem Faraday'a, każda zmiana strumienia 
magnetycznego wywołuje siłę elektromotoryczną, a temsamem i prąd prze- 
sunięcia. A więc i naodwrót, pole elektryczne związane jest z każdą zmia- 
ną pola magnetycznego. 

Na nieodłącznem, współistnieniu obu tych zjawisk polegają fale elek- 
tromagnetyczne, posuwające się w dielektryku z szybkością posuwania się 
linji pola magnetycznego, równą szybkości światła. 

obwodzie niby-ustalonym, złożonym z kondensatora i zwojnicy, w 
dielektryku kondensatora, obok pola elektrycznego, również występuje pole 
magnetyczne, wywołane przez prąd przesunięcia, zaś w dielektryku zwoj- 
nicy jej pole magnetyczne jest źródłem pola elektrycznego. Taki obwód 
zamknięty jest więc również zdolny do promieniowania fal, jednakże ze 
względu na znaczne skupienie jego części konstrukcyjnych, energja wy- 
promieniowana jest bardzo mała. Dlatego też jako organy promieniujące, 
czyli anteny stosuje się przeważnie obwody otwarte, opisane w rozdziale V. 


1. Prąd przewodzenia i prad przesunięcia. 


Wyobraźmy sobie jakikolwiek ośrodek jednorodny, który w każdym 
punkcie swojej przestrzeni posiada stałe wielkości charakterystyczne: 

a— przewodność elektryczną: właściwą na 1 ст", 

e — stałą dielektryczną, 

 — przenikliwość magnetyczną. 
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Ośrodek ten nie jest więc ani idealnym przewodnikiem, ani idealnym 
dielektrykiem. 

Załóżmy ponadto, że ośrodek ten jest izotropowy, to znaczy taki, że 
podane stałe są niezależne od kierunku działania pola elektrycznego, czy 
magnetycznego. Dzięki temu wielkości 
te są stałe i nie mają żadnego u- + 
przywilejowanego kierunku, możemy 
je więc uważać za wielkości skalarne. 

Obierzmy w tym ośrodku układ 
współrzędnych prostokątnych, których 
kierunki dodatnie zaznaczono na rys. 
182-a.') Początek układu niech się 
znajduje w środku elementarnego pro- 
stopadłościanu, którego boki równe 
odpowiednio dx, dy i dz ustawione są 
równolegle do poszczególnych osi współ- 
rzednych. 

Jeżeli w środku tego prostopadło- 
ścianu o przewodności właściwej 9 działa Rys. 181-a. 

w kierunku osi x pewne natężenie pola 
elektrycznego Сү, wywoła опо w tym samym kierunku, prąd przewodzenia 
równy: 


il =j.dydz=ocć,dydz=cC;dSx, (a) 
gdzie dy dz = ds, jest elementem powierzchni, prostopadłej do osi x-ów, 
zaś /'‹ — natężeniem prądu przewodzenia, przypadającem na jednostkę 


powierzchni (1 cm”), czyli gęstością prądu przewodzenia w danym ośrod- 
ku. Gęstość prądu przewodzenia wyniesie więc, zgodnie z powyższem: 


јх =oĆx. (a') 


Równocześnie jednak obrany ośrodek jest i dielektrykiem. А więc 
pole elektryczne с, wywołuje w nim przesunięcie pewnego ładunku elek- 
trycznego q na 1 cm? powierzchni ABCD prostopadłej do kierunku działa- 
Ra pola, które Мо przesunięcie ze swej strony wywołuje indukcję elek- 
ryczną; 


D+=4Rqx FEC: (b) 


Z równania (b), znając x i stałą dielektryczną s ośrodka, możemy 


obliczyć ładunek przesunięty przez jednostkę powierzchni prostopadłej do 
osi x-ów: 
EĆx 
йх=—^. (с) 
х że 
Jeżeli pole elektryczne éx jest zmienne w czasie, to i ładunek przesu- 


nięty pod jej działaniem również ulega zmianom w czasie, a więc przez je- 
nostkę powierzchni przekroju ABCD przepływa zmienny prąd elektrycz- 


') Taki właśnie układ współrzędnych był stosowany przez Maxwell'a. 
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КА ; GRA 5 dq 
ny (prąd przesunięcia), wyrażony znaną zależnością: / = FA co 
uwzględniając równanie (c) — daje gęstość prądu przesunięcia: 
4 а К” Gy 
Үзе == qx == . - ©: А (9) 


dt 47 dt 


Całkowity prąd jednostkowy, pojawiający się w niedoskonałym dielek- 
tryku pod działaniem pola elektrycznego o natężeniu *ć , składa się więc 
z prądu przewodzenia j'xi z prądu przesunięcia j”x, i wynosi: 


> ПАСЕ” €- GG 
jji js" = бо .5 


4z dt (e) 


Jeżeli założymy pole elektryczne zmienne sinusoidalnie o przebiegu 
Ćx = Сот 5іп оѓ, to wyrażenie (e) przyjmuje postać: 


7 г Е 
= б xm Sin ої ma © Ć ym COSÓŹ, (0) 


gs 


z której widać, że prąd przewodzenia jest w fazie z polem elektrycznem, zaś 
prąd przesunięcia wyprzedza je w czasie о 1/2. Pozatem widzimy, że na- 
tężenie prądu przesunięcia jest proporcjonalne do częstotliwości pola elek- 
trycznego, prąd przesunięcia posiada więc tem większe znaczenie, im więk- 
sza jest częstotliwość prądu, бду mamy zaś do czynienia z polem elektrycz- 
nem niezmiennem w czasie (np. przy prądzie stałym) — wówczas znika zu- 
pełnie !). 

W dielektryku doskonałym (5 = 0) niema prądu przewodzenia, więc 
może występować jedynie prąd przesunięcia. 

W taki sam sposób, jak wyprowadziliśmy równanie składowej gęstości 
prądu dla osi x-ów, możemy je wyprowadzić i dla pozostałych składowych, 
otrzymując układ przestrzenny trzech równań: 


U 


= 6 Р , , 
ЗЕ 03 
j: А s 0с, 
‚== 8 ( - 5 z 
J, УГ" Р. (338) 
А д ЭИ, Де 
j z=OCz Ram 
% l UET 


Rys. 181-a. 


1) Oczywiście w stanie ustalonym, gdyż w chwili włączania i wyłączania obwodu 
pojawiają się chwilowe prądy przesunięcia. 
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Z tych trzech składowych możemy obliczyć wypadkową gęstość prądu 
w danym punkcie ośrodka: 


J=V< +h? Jr”. (338a) 


jak to widać z rys. 181-a. 


2. Prawo Amperea. 


Według prawa Ampere'a praca, wykonana przez pole magnetyczne 
wzdłuż jakiegokolwiek zamkniętego obwodu w danym ośrodku (siła ma- 
śgnemotoryczna działająca wzdłuż tego obwodu), równa się liczbowo natę- 
żeniu prądu, przepływającego przez dowolną powierzchnię, ograniczoną 
tym obwodem zamkniętym, pomnożonemu przez 4%. 

Prawo to można wyrazić równaniem: 


| (ędl=4ti, (339) 


o 


w którem “Xí; oznacza składową pola magnetycznego, każdorazowo styczną 
do badanego obwodu zamkniętego. 

Obierzmy więc znów w naszym układzie 
współrzędnych elementarny prostokąt ABCD, 
o bokach równych dy i dz (rys. 182), prosto- 
padły do osi x-ów. Skoro przez tę elementar- 
ną powierzchnię przepływa prąd o gęstości jx, 
wytwarza on pewne pole magnetyczne, leżące 
w płaszczyźnie ABCD i mające w środku tego 
prostokąta—t.j. w początku układu—wartość 'f, 
którą rozłożyć możemy na składową poziomą 
My i na składową pionową %.. Pole to, jako 
będące funkcją położenia, jest zmienne w prze- 
strzeni i miarą tej zmienności wzdłuż osi y 


Rys. 182. 


) 9. 
jest pochodna cząstkowa a , zaś w kierunku 
dy 


s оч» Т к 
osi z-ów — pochodna 5 *‚ Ponadto, wobec bardzo małych wymiarów pro- 
z 


‹ 
stokąta ABCD, można przyjąć, że na długości każdego boku prostokąta 
wartość pochodnych jest stała. 

A więc przy tem założeniu wzdłuż np. boku AB działać będzie natężenie 


pola różniące się od wartości 9%. o wielkość pochodnej cząstkowej —*, 
, 


U: ; 3 
pomnożoną przez > t. j. przez połowę boku BC. Ta różnica natężenia 


pola będzie więc wynosiła:. 
TKE dy 


OW <2 
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W ten sposób otrzymamy natężenia pola, działające wzdłuż poszcze- 
gólnych boków prostokąta: 


(ав = 9. +“, Ala U, cp = Ф, _ 0%: | dy 
CE dy 2 б) 
а 

Oy dz 0%, dz 

“(вс = Uy +- = ИКТЭ Мол 95 2: zab 


Siłę magnetomotoryczną dookoła obwodu obliczymy na zasadzie całki 
(339), obierając jako dodatni kierunek liczenia kierunek wskazany regułą 
А трёге'а i zaznaczony na rys. 182 strzałkami. Będzie mianowicie: 


B c D A 
| 41 | Kas dl | вс | tepdl-- | (padl, (b) 


E А В С D 


a poszczególne całki znajdziemy, podstawiając wartości natężenia pola 
wzdłuż odpowiednich boków. A mianowicie '): 


B 


r д К. ду 10:96 
lagdl=|X. ‹ dz=%.dż-|-—. -dydz, 
| я | аза | ET ATE 
A 
С e 
| MBC Oren FZ ШЕ. Ду, 
‹ 2.02 
B 
D (с) 
| (cpdl=—9,dz 4- 20 ody dz, 
d 2% ду 
С 
А { 19 
Ry оу 
padl = WÙ, d y —— 2de dy. 
| a A ANETT * 
Uwzględniając, że dy dz = ds, jest elementem powierzchni, otrzy- 


mamy po zsumowaniu wartości (c) całkę kołową, wyrażającą prawo Am- 
pere'a: 


41 jydSy = и Sz — LA A) Sx, 
dy 02 


1) Znaki ” —” w drugiej i trzeciej całce pochodzą stąd, że całkujemy w kierunku 
przeciwnym do strzałek zaznaczonych na rysunku 182, 
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баай pf] Р 


x A. 


К а о у аро и ра дао са аа 


skąd dalej po obustronnem podzieleniu przez ds, i podstawieniu wartości 
na jx zrównań (338): 
4TGĆx -+E дб. AR: 99 ; 

dt ду 02 

„Jest to równanie pola magnetycznego, wywołanego przez prąd о gęsto- 
ści jx, przepływający w kierunku osi x-ów, a składający się z prądów prze- 
wodzenia i przesunięcia. W podobny sposób możemy znaleźć równania pól, 
wytworzonych przez składowe prądu w pozostałych kierunkach osi współ- 
rzędnych i otrzymamy przestrzenny układ trzech równań: 


dE _ Ode _д% 


4786, +- + А 
ot dy д2 
д6, 09, сд 
4766, t-e —2 = = =, 
URETT SETE ГУСУЛ (340) 
ПОРИ До Юа, Кх. 


dt 0x dy 


Są to ogólne równania układu trójwymiarowego. W poszczególnych 
przypadkach mogą one być uproszczone, zależnie od przyjętych założeń. 


3. Prawo Faradaya. Pole elektromagnetyczne. 


Prawo Faraday'a powiada, że siła elektromotoryczna całkowita wznie- 
cona wzdłuż dowolnej krzywej zamkniętej, znajdującej się w pewnym oś- 
rodku, równa się pochodnej względem czasu strumienia magnetycznego, 
przenikającego dowolną powierzchnię, opierającą się na tej krzywej zam- 
kniętej. Wyraża się ono równaniem: 


КО, (341) 


Obierzmy znowu w ośrodku elementarny prostokąt o bokach dy i dz, 
ustawiony prostopadle do osi x-ów (rys. 183) i za- 
łóżmy, że w kierunku osi х działa składowa 9: 
pola magnetycznego, To pole magnetyczne wy- 
twarza nam strumień Ф, = p Ny dy dz == p Mx @5х, 
który—zgodnie z prawem Faraday'a—da nam siłę 
elektromotoryczną: 


dv 0% 
Едвср = — — = — p 


= dydz. 
dt Ше (а) 


Załóżmy, że pod działaniem X, w środku 
prostokąta powstaje pole о składowych natę- Rys. 182. 


313 


żenia буі Су, i że te składowe zmieniają się wzdłuż osi у i z według 
х дс, 
KAS 


д A 
pochodnych cząstkowych AB „ Ponadto przyjmijmy kierunek 


i 

dy 02 

dodatni ten sam, co w $ 2. Wówczas,tymsamym sposobem co poprzednio, 
obliczymy wypadkową siłę elektromotoryczną wzdłuż boków prostokąta: 


д су 


z Jć > 
Елвср = | Gugdl =* “2 05, USZY, (b) 


dy dz 


. 
о 


która, podstawiona do równania (а), daje пат równanie: 


0°(х__ 0 Сз дс 
dt ду д2: 


wyrażające związek między polem magnetycznem w danym ośrodku і wy- 
tworzonem przez nie polem elektrycznem. 

Postępując analogicznie z pozostałemi składowemi pola magnetyczne- 
бо, otrzymamy drugi układ trzech równań pola elektromagnetycznego: 


A CALE зь Ос O Cy | 
ARCO dy oz 
б, d Ку E 0 Éx d éz | (342) 
dt dz Ох 
ү o M Eg д су дс, 
a: dx dy ` 


Układy równań (340) i (342) nazywamy maxwellowskiemi równaniami 
pola elektromagnetycznego. Pierwsza grupa tych równań powiada, że w 
danym ośrodku może powstać pole magnetyczne, gdy albo przezeń prze- 
pływa prąd przewodzenia, albo też występuje w nim zmienne w czasie pole 
elektryczne. Druga zaś grupa stwierdza, że zmiennemu w czasie polu ma- 
śnetycznemu zawsze towarzyszy zmienne w przestrzeni pole elektryczne. 

W doskonałym dielektryku może więc istnieć stałe pole elektryczne 
bez pola magnetycznego między dwoma będącemi w spoczynku ładunkami 
o różnych potencjałach. Pole magnetyczne natomiast może się pojawić 
dopiero wówczas, gdy ładunki elektryczne są w ruchu, a więc przy stałem 
polu elektrycznem — pod wpływem prądu przewodzenia czyli: albo w prze- 
wodniku, albo w dielektryku niedoskonałym. Jednakże takie stałe pole 
magnetyczne nie wywołuje wtórnego pola elektrycznego. 

Pole magnetyczne może jednak powstać również i wtedy, gdy pole 
elektryczne działa w dielektryku doskonałym, lecz tylko pod warunkiem, 
że to pole elektryczne jest zmienne w czasie, a więc wywołuje prąd prze- 
sunięcia. Wówczas jednak polu magnetycznemu zawsze towarzyszy wy- 
wołane przez nie wtórne pole elektryczne. 
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Innemi słowy, zmianom pola elektrycznego w czasie odpowiada zaw- 
sze przesuwanie się linji pola magnetycznego, czyli zmienność pola magne- 
tycznego w przestrzeni, odwrotnie też, zmienności pola magnetycznego w 
czasie odpowiada przesuwanie się linji pola elektrycznego, czyli zmien- 
ność pola elektrycznego w przestrzeni. A więc zmienna siła elektromo- 
toryczna zawsze jest przyczyną współistnienia zmiennych pól elektrycz- 
nego i magnetycznego — zjawiska nazywanego polem elektromagnetycznym. 

Zgodnie z tem, co powiedziano o prądzie przesunięcia w $ 1, natężenie 
obu składników pola elektromagnetycznego będzie tem większe, im więk- 
sza jest częstotliwość prądu. Dlatego dla promieniowania energji elektro- 
magnetycznej stosuje się w radjotechnice prądy wielkiej częstotliwości. 


4. Prawa ciągłości pola elektromagnetycznego. 


Układ zasadniczych sześciu równań pola elektromagnetycznego (340) 
i (342) musimy uzupełnić jeszcze t. zw. równaniami ciągłości pól magne- 
tycznego i elektrycznego. 
iadomo, że linje pola magnetycznego są krzywemi zamkniętemi, cią- 
głemi. Stąd też, jeżeli do jakiejś przestrzeni zamkniętej wchodzi pewna 
liczba tych linji (wyrażona strumieniem ©), to taka sama liczba linji musi 
z tej przestrzeni wyjść. lnnemi słowy, całkowity przyrost linji pola, po 
przejściu przez daną przestrzeń, musi być równy zeru. Jeżeli przyrost ten 
rozłożymy według kierunków współrzędnych, to warunek ciągłości pola 
magnetycznego wyrazić możemy analitycznie równaniem: 
ð b, 


OP; Е op Ж A =0, 
0X dy д2 


lub, po uwzględnieniu zależności Ф == |» hs: 


д, o Aly 20%; 


= 0, (343) 
0x dy dz 


To samo prawo można zastosować do pola elektrycznego pod warun- 
kiem, że wewnątrz rozpatrywanej przestrzeni niema swobodnych ładunków 
elektrycznych. Wówczas bowiem żadna z wchodzących linji pola nie może 
kończyć się wewnątrz przestrzeni. Można więc napisać dla strumienia elek- 
trycznego: 


aD; ò Dy ð D: 
Ed adima A = 0. 
О.х т ду тв д2 
lub, ро uwzględnieniu, że О ==, Ćć: 
0 сз 4 дс + O Gz =0. (344) 
0x dy д2 


Jeżeli natomiast wewnątrz zamkniętej przestrzeni znajduje się wolny 
ładunek elektryczny g, liczba linji pola elektrycznego, wychodząca z tego 
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ładunku, wynosi 47,9 i warunek ciągłości, wyrażony równaniem (344), 
przybiera postać: 


R; Є, с 
дс с осу асрн (345) 
Ох ду д 


W zastosowaniu do promieniowania fal elektromagnetycznych będzie- 
my się spotykali z przestrzenią wolną od ładunków swobodnych, 
wobec czego zasadniczo będziemy stosowali równanie (344). Z wa- 
runkiem (345) spotykamy się jedynie w teorji rozchodzenia się fal w war- 
stwie Kennelly-Heaviside'a, utworzonej z rozrzedzonych gazów zjonizowa- 
nych, a więc zawierającej ładunki elektrycze swobodne. 


5. Епегоја zawarta w polu elektromagnetycznem. 


Niech między ściankami A i B elementarnego prostopadłościanu o obję- 
tości ах. dy . dz = dv (rys.184) działa w kierunku osi x-ów różnica potencjałów 
dvx= © dxi niech pod jej działaniem w tym kierunku przez element powie- 
rzchni dsy= dy . dz przesunie się ładunek qx= Qx . dy . dz, gdzie Qx oznacza 

ładunek na jednostkę powierzchni, czyli gę- 
stość powierzchniową ładunku. Wówczas 
energja potencjalna, nagromadzona w ele- 


7 $ mencie objętości dv wskutek przesunięcia 
Й | ładunku qx wyniesie: 
p dy” 7 ‹ 
i фу а W, = Qx- d Vx = 96-6: ау, йг. 
f 2 2 
Rys. 184 
W równaniu tem możemy podstawić 
+ ДЭ вс 
Qx == 0 = А 
47 47 со пат да: 
dW = z €7.0x.dy.dz= À Са GO, (ә) 
у 8т 87 
Oznaczając przez: 
_ dw 
dv 


energję elektryczną, odpowiadającą jednostce objętości w danym punkcie 
ośrodka, obliczamy ją dla składowej pola с; z równania (a) jako: 


We, = s „С? ergjem* , (b) 


jeżeli wszystkie wielkości wyrazimy w jednostkach elektrostatycznych. 
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Analogicznie otrzymamy dla pozostałych składowych pola elektrycz- 
nego: 
We, = ы “буз, екбіст', 
Sr g 


(c) 


We, =— Cz, erg/em*. 
ү 


Wobec tego, że energja jest wielkością skalarną, zapasy energji, nagro- 
madzone w jednostce objętości pod działaniem składowych pola elektrycz- 
nego, dodać możemy algebraicznie. W ten sposób otrzymamy całkowitą 
energję elektryczną, przypadającą na jednostkę objętości ośrodka w da- 
nym punkcie: 


e = Wey H We | 0, = (60 Ó HC) . (d) 


Wobec tego zaś, że mamy: 
Cz + Су? + С=с, 


gdzie ć jest wypadkowym polem elektrycznem, działającym w danym 
punkcie, jednostkową energją elektryczną możemy wyrazić wzorem: 


goi ри ү Ж 
We = [eż =з (‹ 4? -|- Gy” ©?) è (346) 
8т 8т 
Jeżeli pole elektryczne jest zmienne w czasie, to i епегёја ulega zmia- 
nie w czasie, a zmiana ta wyraża się pochodną cząstkową: 
00; = (e дс, 5 дс, 
| Ф 


' ОС» 
Чё KAROL SAN By LALA | 346 
01 med PR буса ЛЫГЫ pry. | (346) 


Energję kinetyczną, nagromadzoną w polu magnetycznem naskutek 
przepływu prądu J wyraża nam zależność: 


Jeżeli w naszym przypadku strumień przenika prostopadłościan w kie- 
runku osi x-ów, wartość składowej strumienia w tym kierunku wyniesie: 


Domit d,.dy.dz. 


Natężenie prądu, który to pole wywołał, obliczymy z prawa Amprere'a 
(patrz $ 2): 
B 
ja 14 | №91 0:9 И 
Ar, 4т 
А 
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A więc епегёја pola magnetycznego, nagromadzona w elemencie ośrod- 
ka o objętości dv pod działaniem składowej 9%. pola magnetycznego, wy- 
niesie: 


М 


А № .ах.ау.2= Р Hedd (а) 


skąd obliczymy energję magnetyczną zawartą w jednostce objętości w da- 
nym punkcie ośrodka w odpowiadającą składowej Mx: 


d л, ы 


U 


ис. = = 2 3 b 
du 0, 85 Ilx erg/cm . (b) 


Ilości energji magnetycznej, odpowiadające pozostałym składowym 
pola magnetycznego, wyniosą odpowiednio: 


Wy = A . Lg erg/cm*, | 


ИЛ 
Wm, == ——. №. erg/em*. 


| (c) 
8% 


W równaniach tych wszystkie wielkości są wyrażone w jednostkach 
elektromagnetycznych. 

Analogicznie, jak dla pola elektrycznego, znajdziemy i tu całkowitą 
energję magnetyczną, zawartą w jednostce objętości: 


L. 9 Y Ы в 2 
©з == —— =—, ( 16° у -- 14.7) ' (347) 
70 р + 94 


oraz pochodną jej względem czasu, gdy pole magnetyczne jest zmienne 
w czasie: 


Ò Wm p. O x [ | 
BA ADR AA » 4. gy, 22). (847% 
dt я {Р | 


Wreszcie, епегбје zamienioną w czasie dt na ciepło Joule'a w jednostce 
objętości w danym punkcie ośrodka o przewodności с wyrazić można rów- 
naniem: 


dw, = I 


je КТ №? ДА WE PYŁ 
б б 


= в(&,*--С,*-Ь6.).а! 
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a” 


"PPE МЫ 29 


Stąd otrzymamy pochodną energji względem czasu, czyli moc, straconą 
na ciepło Joule'a w jednostce objętości: 


dw, 
01 


Wiadomo, że pole elektryczne i pole magnetyczne mogą gromadzić 
energję, natomiast prąd przewodzenia jest przyczyną nieodwracalnej za- 
miany (patrz rozdział 1) energji na ciepło Joule'a. Energja elektryczna 
i magnetyczna są związane z istnieniem linji pól, jest więc oczywiste, że 
skoro te linje poruszają się w przestrzeni, to i energja wraz z niemi po- 
winna poruszać się nietylko w przewodnikach, ale i w dielektryku, bo ten 
właśnie jest zasadniczo siedliskiem obu tych pól. 

W jaki sposób i w jakich warunkach takie przenoszenie energji wraz 
z polami elektrycznem i magnetycznem jest możliwe, poucza nas twierdze- 
nie Poyntinga. 


=з +++). (348) 


6. Twierdzenie Poyntinga. 


-Wobec tego, że pole elektryczne i magnetyczne posiadają pewne okre- 
ślone kierunki w przestrzeni, i posuwanie ich linij odbywa się również 
w pewnym kierunku, więc przenoszenie się energji wraz z niemi, czyli ruch 
strumienia energji odbywać się musi również w pewnym kierunku. Strumień 
energji jest więc wielkością kierunkową czyli wektorową, w odróżnieniu 
od energji samej, która jest wielkością skalarną. 

Wektor, podający nam ilość energji, przepływającej w jednostce cza- 
su (1 sek.) przez jednostkę powierzchni (1 ст?) w kierunku do niej prosto- 
padłym, określamy nazwą wektora Poyntinga i oznaczamy literą W, 

Wektor Poyntinga wyraża więc gęstość 
energji przenikającej w jednostce czasu daną 
Powierzchnię. Wymiarem jego jest więc 
moc na cm*. 

Załóżmy, że przez elementarny prosto- 
padłościan dx,dy,dz = dv (rys. 185), prze- 
P'ywa strumień energji, którego miarą jest 
wektor Poyntinga W, wychodzący z prosto- 
padłościanu w kierunku, w którym płynie 
energja, і mający swój początek w środku 
p. o Padłościanu, obranym jako początek 
` ładu, Wektor ten rozkładamy na skła- 

owe W.,W ; y 


Jeżeli składowa W, wektora Poyntinga 


Rys. 185, 


ЛЛК Б. c 
zmienia się wzdłuż osi x-ów według pochodnej ) ~, to przez płaszczy- 
0x 


znę elementarną A, równą dy dz, wchodzi w ciągu sekundy energja równa: 


PUPCIA 
Ty х, „dy,dz, 
| j дх 2 | 4 
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zaś zaś przez płaszczyznę В wychodzi energja: 


ошу ах 


= Е dy.dz, 


Wobec tego w kierunku osi X-ów gromadzi się w elemencie dv w ciągu se- 
kundy energja: 


\ ; \ 
(w. —°® ах | (" | д W, “= .ду.4к = 
Ох 2 Ох 2 
ur 
zaj d Pe 790 
Ох 
кб: zai: s PNG oY, 
czyli na jednostkę objętości w danym punkcie ośrodka przypada moc: PENI 


W ten sam sposób możemy znaleźć przyrosty energji na sekundę w pozo- 
stałych kierunkach osi współrzędnych, tak, iż całkowity przyrost energji 
na sekundę i na 1 cm” objętości wynosi: 


Pyza ЕЕ 4- > 


а W OW, д ra 
dy дг | 


Ten przyrost energji, zgodnie z prawem o zachowaniu energji, musi być 
równy sumie przyrostów energji pola elektrycznego i magnetycznego oraz 
przyrostu strat na ciepło Joule'a. Musi więc być ') (patrz równania 346 a), 
(347 a) i (348): 


O w, 


-= — L sią 


(“ ү, Lp дү, + OW. j= Ò We у Wm 
dx ду 0z 01 dot dt 


4т 

u. 0 Ux d ly 0 +) 
+-—| 9, 4. 96 26 WK, — 
Ук! "pt | % ){ 1 at + 


-o (Cx 2E -H Cz”) . 


1) Należy tu zwrócić uwagę, że wszystkie wielkości tego równania muszą być wy- 
rażone, w tymsamym układzie jednostek (elektrostatycznym, elektromagnetycznym, lub 
praktycznym). 
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Po podstawieniu do tego równania odnośnych wartości z równań max- 
wellowskich '), otrzymamy w końcu: 


0, д аре 
=|-— У ү SZATY | 
[+ + dy ° AŻ | 
1 


0 | д hs 
pre 1 ZR ję. AC — EÊ О ” Уа №. YRU С. 
Hae y у rzy ы 


4- 2 (éy 96 — 6%] х 
д 


Stąd możemy obliczyć poszczególne składowe wektora Poyntinga, przy- 
równywując do siebie odpowiednie pochodne cząstkowe obu stron tego 
równania: 


W, = w GRASOZCZY 


У, = н (Ez Kx Cx 92), (349) 
ASK 2. (9—69: 
4)  Przekształcamy prawą stronę równania i otrzymujemy: - 
+ Cx ( 7 бе, + 4т ses) +e | : г> + 4noCy | +e.| : ++. + 
+ 4noćz I] + = | pla fg gad? 


дг 
4 с=т=н» * 
агу 
a następnie podstawiamy wartości z równań (340) i (342), со nam daje: 
j ° 


[© (28) (2, (aj) 
BADA EEK ш E 
zela, та 

m (ex д: La, дех 


д х де; 
|= 
„ej (e ду 35 ду |+ 
ы Ox KUSZ Ady 
+ (o cje SE | | 


ð Ex 
дг pay” +% дг || е 


| Radjotechnika, — 21, 


FALLA ALEJE: д ot, ! 
= аре (Ez Му — Ey %2) + н] (Ex Uz — Ez Kx) + гүз (Су — ew]. 
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Ten układ równań odpowiada iloczynowi wektorowemu: 


1 
4т 


Ф je 9] 


którego wartość bezwzględna wynosi: 


W = 2, с 1 coso, (349 а) 
gdzie 9 jest kątem zawartym między kierunkami wektorów obu pól '). 

Gdy oba pola są prostopadłe do siebie, a więc gdy Ф = 90", wektor 
Poyntinga sprowadza się do postaci 


M = =, € U erg/sek (349b) 


gdy €i K wyrazimy w tym samym układzie jednostek сб. e. m. 

Na podstawie równań (349a) i (349b) możemy sformułować twierdze- 
nie Роупііпба w sposób następujący *): 

Energja przenikająca w jednej sekundzie prostopadle przez jednostkę 
powierzchni, jest proporcjonalna do iloczynu składowych pól elektrycznego 
i magnetycznego, leżących w tej płaszczyźnie. 

Innemi słowy, energja elektromagnetyczna porusza się w kierunku pro- 
stopadłym do płaszczyzny, w której leżą wektory obu pól. Jest ona pro- 
porcjonalna do ich iloczynu, a więc przenoszenie energji może się odbywać 
tylko przy równoczesnem istnieniu obu pól. Nie może więc być mowy o prze- 
noszeniu energji, gdy istnieje tylko jedno z tych pól, lub gdy przy polach 
zmiennych sinusoidalnie jedno z nich przesunięte jest w fazie о 90" м2 616- 
dem drugiego. Aby więc епегёја mogła się przenosić, pole elektryczne i ma- 
śnetyczne muszą posiadać składowe o fazach zgodnych lub przesuniętych 
о 180°. Stwierdzenie tej zasady jest zresztą zgodne z zasadą wytwarzania 
energji elektrycznej w przewodnikach, co również ma miejsce tylko pod 
warunkiem istnienia składowych napięcia i prądu o zgodnych łazach. 

Równania (349а) i (349b) pozwalają nam również określić „zwrot“, 
czyli znak algebraiczny wektora Poyntinga. Założywszy znaki dodatnie 
składowych obu pól, przyjmijmy wpierw, że pole elektryczne leży w osi 
Y7 ów, czyli € = éy, Су = С, = 0, а pole magnetyczne w osi z- ów, czyli 
H = Hz, Ax = 9%y =0. Wówczas wektor Poyntinga wynosi (rys. 186 a): 

T 


EP 6, W = т, =L E, kr, 
| 4 
i ГА 


i posiada znak dodatni. 


Л 
DA Gdy natomiast założymy 
/ ty. ję | E xX == (у = 0 i Hx == Ч==0 


(гуз. 186 Ь), кй, уй 
Rys. 186. W, =—V, = -5 Gz Ay. 


а więc wektor Poyntinga posiada znak ujemny. 


1) Równanie to odpowiada w mechanice wyrażeniu na moment, 
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Stąd możemy wypowiedzieć ważne prawo o kierunku ruchu energji 
w polu elektromagnetycznem (prawo lewej ręki, analogiczne zresztą do pra- 
wa dla silników elektrycznych): 

Gdy kciuk, palec wskazujący i palec środkowy lewej ręki utworzą układ 
współrzędnych prostokątnych w ten sposób, aby palec wskazujący wskazy- 
wał kierunek pola magnetycznego, palec środkowy — kierunek pola ele- 
ktrycznego, wówczas kciuk wskaże kierunek ruchu energji elektromagnetycz- 
nej czyli kierunek wektora Poyntinga. 


7. Fale płaskie w dielektryku. 


Jeżeli w pewnym punkcie ośrodka wywołamy pole elektromagnetyczne, 
naprzykład zapomocą prądu zmiennego, płynącego w przewodniku, to po- 
jawiające się dokoła tego przewodnika linje pól: elektrycznego і magne- 
tycznego, oddalając się z pewną szybkością, będą z sobą przenosiły energję 
elektromagnetyczną pod postacią tal elektromagnetycznych. Skoro ośro- 
dek jest izotropowy, energja we wszystkich kierunkach będzie się rozcho- 
dziła z tą samą szybkością od punktu, w którym została wytworzona, a więc 
po pewnym czasie znajdzie się na powierzchni kulistej, której środkiem 
jest wspomniany punkt. Fale elektromagnetyczne rozchodzą się więc w o- 
środku jednorodnym pod postacią kul współśrodkowych, są to więc t. zw. 
fale kuliste, a czoło fali w każdym punkcie przestrzeni jest częścią po- 
wierzchni kulistej, 

Ażeby zbadać zjawiska, zachodzące w fali elektromagnetycznej, roz- 
patrzmy ją wpierw w jej postaci najprostszej. A mianowicie w znacznej 
odległości od środka możemy przyjąć, że element powierzchni fali kulistej 
jest płaszczyzną. Załóżmy, że ten element powierzchni jest prostopadły do 
051 x-ów i że wektor Poyntinga W = W, jest 
zwrócony w kierunku dodatnim tej osi. Je- i tz 
żeli teraz przyjmiemy, że wektor pola ele- 
ktrycznego jest pionowy, czyli: с =ć:, 
“a= (y=0, i w danej chwili zwrócony 
w górę, to w myśl reguły trzech palców le- 
wej ręki wektor pola magnetycznego musi 

yć poziomy (H =9X,, == 0, = 0) i zwró- 
Сопу w kierunku ujemnym osi y-ów (rys. 


187). Ponadto, jeżeli ośrodek jest jednorod- H 
RENE w przypadku fali płaskiej we wszyst- Rys. 187. 


punktach elementu powierzchni czoło- 


wej pole elektryczne i pole magnetyczne będą miały w danej chwili tę 
samą wartość, co się wyrazi warunkami: 

PCH 0 дс, зр д kły a RY g lly 07 

ду д2 ду д2 


stwierdzaiącemi, że w kierunkach y і z wielkości te są niezmienne. 


O takiej fali mówimy, że ma pole elektryczne spolaryzowane w pła- 


тше pionowej, a pole magnetyczne spolaryzowane w płaszczyźnie po- 
ej. 
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Ponadto, ponieważ ośrodek jest dielektrykiem, mamy 5 = 0. 


Dzięki tym uproszczeniom równania pola elektromagnetycznego (340) 
i (342) sprowadzają się do postaci: 


де 2% aN 
Е —— = 2 ———— - 


де 
A = ——* 350 
oł 0 x dt дх (550) 


By rozwiązać ten układ dwu równań, różniczkujemy oba względem £: 


0% 0° 9 д | 0% | А 0 4 О? с 0 | а | 
Е == == i p = = - 


à t дхд# дх 


ді ЧОЙ д дЕ: 0x) dł 
i Р $ > Ж, 036, 4 дс й | 
i podstawiamy odpowiednie wartości па i Sa z równań (350), 


przez co otrzymujemy: 


—— == — ‚суй — == А 
ді? p dx? 02 ne 04% 
(351) 
9° N 1 PK ГОРЯ 1 "03% | 
—— == ; czyli —— = —,, 
dt’ Є О? d l её О 


Równania tych typów spełniają funkcje o ogólnej postaci: 


emng ajala 


w= (i izt л (е дь "| 


dwuch zmiennych niezależnych — czasu i przestrzeni. 
W szczególności możemy założyć, że funkcje te, przy wzbudzaniu fali 


za pomocą prądu sinuscidalnego, posiadają postać znanego nam już rów- 
nania ruchu falowego, a mianowicie: ') 


© p F х © + х 
CSCA sino i — =) | E"m sin o (/ -H [ 
u 


u 
o (+ Сау: 


| 7 / 
9 — Alm sin |» ( p? л | сан tb 
W równaniach tych u oznacza szybkość rozchodzenia się fal, a drugi człon 


| Hm sin 
и 
ich odnosi się do fali odbitej. Przyjmując przestrzeń nieograniczoną, falę od- 


') Wartości х liczymy tu od początku układu, a nie — jak w teorji linji w roz- 
dziale V — od końća. 
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bitą możemy pominąć, wobec czego przyjęte przez nas funkcje sprowadza- 
ją się do postaci: 


С = Cm Sin © | — т] ; | 
и 


a ma fa (E= ®\—+]. | 
34 u 


Kąt % oznacza tu ewentualne — narazie nieznane — przesunięcie faz 


(352) 


RADĘ między obydwoma polami w stanie początkowym. 

Ай Zakładając dowolnie ć„, musimy znaleźć 3 niewiadome: pole magne- 
Я tyczne m, szybkość rozchodzenia się fal и i kąt przesunięcia faz Фф mię- 
R dzy obydwoma polami. 
r Szybkość u znajdziemy z równania (351), podstawiając odpowiednie 
У pochodne ć, wyrażonego równaniem (352), a mianowicie: 

2994 

Fi К Р © Ст COS w | Ё a 

u 5 Ot m u U 

cy К ос Е Е X | , 

x 0 t и 

; Р дс ТУР | a 

S - = — — Cm cos о |£ — — j 

dx u u 

= ЕЕ ыу sin © ( Е 5) 

gc” д х? и “" u) 

Gi Podstawiając te wartości do równania (351) na pole elektryczne, otrzy- 
КА, тату: 

p, 0? Gm sin о \ У 2, | ы 2- pr i Cm oska | Re 7 | / 

К. Ў и и єр и 

| czyli: | 

. Л Кт 1 
JA u =——, (353) 
| yep 


Szybkość rozchodzenia się fal w dielektryku zależy więc wyłącznie od 
stałych elektrycznych i magnetycznych ośrodka, a nie zależy od częstotli- 
wości fali. А więc jakikolwiek przebieg zmienny w czasie, przenosi się 
zapomocą fal elektromagnetycznych bez zniekształcenia fazowego. 

powietrzu, gdzie: 


1 ‹ 
e= | =з == — А i 
cgs. e.st, eae cgs.j.e.m 9, 10°° cge: e.st 
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ы 7 ы (Ptuj ATIN iA ж ER NT 44 A bac Б m, EL РЕА arti ch ad! iii кА ЛЫ үлү. A MIASTA WTU a. 


szybkość fal elektromagnetycznych wynosi: 
u = ү 9.10% = 3.10" cm/sek = с (353 a) 


i równa się szybkości światła '). 
Wielkość Kł, i % znajdziemy z równania (350): 


podstawiając odpowiednie pochodne. 
Otrzymamy tą drogą równanie: 


p © Kn-cos|o ( : 5) - ф |- Re (m cos w (i і |. 
u u 4 
które po podstawieniu wartości za и і odpowiedniem przekształceniu *) 


daje: 


Alm . ү £) cos Ф -|- sin w(i 2355 | sin Y 
u u 


Е х 
== — Ém VE cos w |£ — ; 
I и 


Zakładając w tem równaniu: 
( RE \= ДУ 
u 1 


„sin фФ = 0, a tem samem cosy = 1, 


Alm cos w ( — | == — б„ ү ы cos w ( р (354) 
и р, TOJA 


lub, uzględniając zależność: сов (2 - п) = — coss: 


otrzymamy: 


a więc: 


r- 


lim cos |-(i -— >) ię Еа Ы cos oi — ż): (354 a) 
и > и 


1) Według ostatnich pomiarów (Michelson 1932 r.) szybkość światła wynosi 
2,9982, 10'° cm/s, jednakże ze względów praktycznych będziemy się nadal posługiwali 
wartością 3. 10! cm/sek. 


2) Stosujemy przekształcenie: 


cos (a — Ё) = cosa cos Ê -+ sinasin б, 
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Stąd wyciągamy dwa następujące wnioski: 
1° Pole elektryczne i magnetyczne są w fazie w czasie, jednakże z 
powodu przyjętego układu współ- 
rzędnych pole magnetyczne wystę- 
puje w równaniu ze znakiem ujem- 
nym (przesunięcie faz o 180°, patrz 
rys. 188). 

2” Między amplitudami obu pól 
fali elektromagnetycznej zachodzi 
związek 


/ 


x m | == Ст M 5 | . (355) 


Podstawiając tę wartość w wyrażeniu (347) na energję elektromag- 
netyczną, otrzymamy: 


Wm = ” Nm = ш С^ = = Жы . (356) 
8т 87 ТА 8т 


z czego wynika, że energja zawarta w polu magnetycznem fali elektroma- 
gnetycznej równa się energji zawartej w polu elektrycznem tej samej fali 
elektromagnetycznej. 


W szczególnym przypadku dla powietrza otrzymamy , stosując np. 
1 


układ jednostek elektrostatyczny (= == 1), y= 5.10% * 


im ęgs.e.st. а 3.10”.Ćmcgs,e.st. (356') 


a więc liczba, wyrażająca natężenie pola magnetycznego w jednostkach 
elektrostatycznych, będzie 3.10'* razy większa od liczby, wyrażającej natę- 
żenie pola elektrycznego w jednostkach elektrostatycznych. 

Stąd łatwo obliczyć, że dla powietrza: 


Хм = ĆmO$S.e.Sst. (356 a) 


c$s.e.m. 


‚ А więc w powietrzu natężenie pola magnetycznego fali jest liczbowo 
rowne natężeniu pola elektrycznego, jeżeli pole magnetyczne wyrazimy w 


jednostkach elektromagnetycznych, a pole elektryczne w jednostkach elek- 
trostatycznych. 


Na zasadzie wyprowadzonych tu wielkości, oraz uwzględniając, że 
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w. 4 А PSE Pe 20 każ, 3 , 
z Mać, РТЫ N A POZA - Ew 2% DEE SŁ 
wektor Poyntinga dla fali płaskiej wyrazić możemy równaniem: 
; i; тх 
W = =) Ém Ulm sin” (> t— 2 у | ' (357) 
47 ГА 
czyli: 
ч 1 ARCE VS | rx 
T=; Cha sin* | (OWA 2 ik | А (357а) 
4т p » 


8. Rozchodzenie się fali kulistej i fali cylindrycznej. 


Fali płaskiej, w której energja byłaby skierowana równoległym stru- 
mieniem, w praktyce właściwie nie spotykamy. Zbliża się do tego przypadku 
jedynie przesyłanie prądów szybkozmiennych wzdłuż przewodów, czyli t. 
zw. radjotelefonja przewodowa. 

W radjokomunikacji natomiast normalnym typem rozchodzenia się 
energji jest łala kulista. Jeżeli przyjmiemy, że ośrodek jest doskonałym 

„dielektrykiem, to strat energji nie będzie, a więc energja, przenikająca ko- 
lejne powierzchnie kuliste fali, będzie wielkością stałą. Wobec tego, że po- 
wierzchnia kuli jest proporcjonalna do kwadratu jej promienia, więc i gẹ- 
stość energji, której miarą jest wektor Poyntinga, zmienia się na fali kulistej 
odwrotnie proporcjonalnie do kwadratu odległości od źródła promieniowa- 
nia (rys. 189). Jeżeli wektor Poyntinga u źródła promieniowania wynosi: 


Ww о ym Go Wos 


is 


w 1 с lo 
z: Th, 358 
mt. (358) 


| du 47 


Wobec tego, że energja fali elektromagnetycznej rozkłada się równo- 
miernie na pole elektryczne i magnetyczne, pola te muszą maleć odwrotnie 
proporcjonalni do odległości, czyli 


GE =, 92-150, (359) 


Drugim typem fali, którego przybliżenie spotykamy w rzeczywistości, 
jest fala cylindryczna. Powstaje ona, gdy enerśja promieniowania porusza 
się w dielektryku, ograniczonym dwiema równoległemi płaszczyznami, two- 
rząc dokoła anteny słoje cylindryczne (rys. 190). Jako cylindryczne uważać 
możemy fale elektromagnetyczne na większych odległościach od anteny, 
rozchodzące się jako fale powierzchniowe wzdłuż powierzchni ziemi dzięki 
jej działaniu dyfrakcyjnemu. Wobec tego, że powierzchnie poszczególnych 
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1 


"= 


walców współśrodkowych, stanowiących czoło fali, są proporcjonalne do 
promienia: S=2mzrh, a więc wektor Poyntinga w takiej fali zmienia się 
odwrotnie proporcjonalnie do odległości 


od źródła. Mamy więc dla fali 
drycznej: 


y ‹ 
ү. W с со = llo 


ДА е ET, р 
r үг 


„ W bardzo dużej odległości od źródeł 
1 na niewielkiej przestrzeni tak falę ku- 
listą, jak i cylindryczną z dostatecznem 
przybliżeniem uważać można za 


płaskie. 


cylin- 


(360) 


ENR ee 


fale Вуз. 190, 


9. Promieniowanie dipola. 


Dotychczas rozpatrywaliśmy własności fali elektromagnetycznej, nie 
wchodząc w mechanizm wzbudzania jej przez antenę. 

Dla zbadania tego zjawiska obierzmy sobie elementarną antenę syme- 
tryczną w postaci bardzo krótkich przewodników '), znacznie przedłużonych 


Rys. 191. 
g де, TAON 0 lly 
dł 025 
96 дү 
Tow — A 
бр: (361) 


å ОТ еа д dy M д х 
ot 0 x dy y 


ы 


przy pomocy pojemności końcowych 
(rys. 191). Dzięki temu osiągniemy 
równomierny rozkład prądu w prze- 
wodnikach i skupienie pojemności na 
końcach. Układ taki nosi nazwę di- 
pola Hertz'a. 

Gdy dipol Hertz'a umieścimy na 
osi z-ów, linje pola magnetycznego 
będą przebiegały współśrodkowo do- 
okoła dipola, awięc poziomo. Wobec 
tego składowej pionowej tego pola 
nie będzie, będzie więc %(.=0, a 
równania maxwellowskie sprowadzą 
się do następującej, nieco uproszczo=* 
nej postaci: 


‚9 dx д буг 0С: | 
A d t д 2 ду " 


„dn ос 06. | (362) 
ді д x д2 
ЗЕ д ге ОЕ; д (19 
ду дк 


1 
) Zakładamy, że długość tej anteny jest bardzo mała wobec długości fali. 
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przyczem: 
09.9960 08 


ð Cr 
dx ду - 106 


дс 
ече анн шр, (363) 
ду 02 
Falę kulistą, wytworzoną przez dipol, ilustruje nam rys. 192. Osią kuli 
jest oś z-ów, płaszczyzna prostopadła do dipola, przechodząca przez jego 
środek, jest płaszczyzną równikową łali. Promień kuli r jest odległością, 


Rys. 192, 


mierzoną od środka dipola, którą fala przebyła w danej chwili £. Jeżeli rzut 
promienia r na płaszczyznę równikową oznaczymy przez p otrzymamy na- 
stępujące zależności: !) 


у, руху, (а) 
= 0220 у 22, г үр 422 үх 4 у? 4 2°, (b) 
ы ы. \ (с) 
Оф ОР 
а z = cos Ÿ, (4) 
oz r 
д 1 -— 
1) Mamy РРО. stąd э = 2 (+=) k '22= gz = т 


Analogicznie wyprowadzamy drugi związek. 
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Pozatem, w myśl twierdzenia Poyntinga, wobec tego, że kierunek posu- 
wania się fali jest zgodny z kierunkiem promienia, pole magnetyczne musi 
być styczne do równoleżnika kuli, a pole elektryczne do południka. Z tego 
wynikają dalsze związki: 


№2 = 9,2 +- 96°, (364) 


с.3 


Ср Су? С*==Ср*--С6,5==С„%-ЕС,-+- с... (364') 

By rozwiązać układ równań pola elektromagnetycznego, wprowadza- 

my za Hertz'em funkcję zastępczą ll, zwaną potencjałem wektorowym 

Hertz'a, której znaczenie fizyczne wyjaśni się po rozwiązaniu formalnem 

przy założeniu pewnych warunków granicznych. Funkcja ta powinna odpo- 
wiadać założeniom: 

o? N деп 
№. == —  9=— * (365) 
otoy oto х 


Różniczkując odpowiednio te funkcje, podstawiając je do grupy rów- 
nań (361) i całkując względem £, otrzymamy: 


sk 1 | o° H | 

j e дхд2' 

ке FA д° 11 | 

tey 4 i dydz ' (360) 
ў 1/0311 02° П 

Ga PRZY z GR уз 


Wreszcie, podstawiając funkcje (365) do pierwszego z równań (362), 
otrzymamy po pewnych przekształceniach '): 
дп дп, дп дп 


кездеу r ая (367) 
OG 20% 0092102" 


') Różniczkując równanie (365) i mnożąc je obustronnie przez «p oraz uwzględ- 
niając równanie (362) otrzymamy: 


Ò Kx д | и) д су дег 
Eu = tu FU z e = £ . 
MG ðt\ðt F) дг ду 
С с де y A де z > 
Podstawiamy teraz wartości © i ау z równań (366) i otrzymujemy : 


д [0* s дЫ! |+ ð Zn) д SA 
EET EAA ЕУ. ея ; 
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Równania (366) i (367) dostatecznie charakteryzują pole elektroma- 
śnetyczne, gdyż (366) są całkami względem t równań (361), dających 
zmienność pola elektrycznego w czasie, a pochodne cząstkowe względem 
у i względem x równania (367) dadzą nam pierwsze i drugie z równań 
(362), przedstławiających zmienność pola magnetycznego w czasie, trzecie 
zaś z równań (362) przekształca się w tożsamość po podstawieniu wartości 
z równań (366). 

Warunkom wyrażonym w równaniach (365) i (366) odpowie oczywiście 
każda funkcja, która uczyni zadość równaniu (367). Jak łatwo się przeko- 
nać, warunek ten spełnia również funkcja w postaci: 


Т 
й атои 7). (368) 
4 и 


przedstawiająca falę, której amplituda jest odwrotnie proporcjonalna do 
odległości, a więc funkcja, według której zmieniają się ć i X w fali kulistej 
(patrz $ 8). 

Do równań (365) i (366) możemy teraz wprowadzić nowe współrzędne 
p, r i %, Stosując podstawienia (a) do (d) i obliczając odpowiednie pochod- 
ne '), otrzymujemy wyrażenie na pole magnetyczne: 


011 |?*, / OSTI )? ðN |? 
№ = 90,2 4 9,7 == |— | —2 | s ||, 
Pa GE, ! БО) ryj 


a więc (obierając znak zgodnie z twierdzeniem Poyntinga) : 
д? 


№ = (369) 
ðt др 


Składową pionową pola elektrycznego otrzymamy z 3-бо równania 


1) Możemy z łatwością obliczyć: 


dll Ol др x OU 
дх др дх p др' 


dll дп др у All 


0% 00:07... рар: 
IB 0 (; 3,) x OI 


dtóx oót|p dp) р `д2' 
п д ( о) у П 
д ду дї\ф т! p oe” 


332 


” 1. А 


(366), podstawiając odpowiednie pochodne `): 


Wreszcie składową poziomą pola elektrycznego da nam zależność: 


SD RE PA 
z £ (= ду? s \р др Op?) 


= 62 += 3 IF > ć zj: Ẹ 


z czego, po podstawieniu odpowiednich pochodnych, otrzymujemy *): 


Gp == 


—————-. LL D.. 


stąd 


1) Z łatwością obliczamy: 


17.091 


e др Oz 


zał 
dy dz 


е. ja 1 дп а (5 д _ К 
дх* дх\р др р др p др p? т 
ы К 
RSE ap p дб ' 
еса. д). 1 + WE АЦ aż S= 
dy: ду\р 6 p p 
ае. y ża © б 
гз ( КЕ др ' 
еп an afp жо, ош, мфу дї 
0" дуб: 9 ( лыш гуч ZAW PARA 
SR LE O TA 
Ra e | др др p dg" 
*) Przeliczamy: 
WU а! ME KI 
FTP A р Opóz | 
BU _ O в д1! 
ðy öz дг\дуу)у р дрдг' 
ү Фир рои ү y» Б УУ 
0x0z +0292) Е. дрдг + e ; дрдг] | 
Ж оде a п |* ð? I je 
NOW: kal = бутт 
чк о А. МТУ ЧӨ ЖҮЛ Ы Ф 


(370) 


(371) 
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10. Składowe pola elektromagnetycznego. 


Wprowadzając potencjał wektorowy Hertz'a w postaci, wyrażonej rów- 


папіет (368): 
ао \ 2 |. 
4 u 


postaramy się wpierw rozwiązać zagadnienie dla przypadku najprostszego, 
a mianowicie dla płaszczyzny równikowej. W płaszczyźnie tej znika skła- 
dowa pozioma pola elektrycznego, mamy więc: 


óp=0, б==б,, PE. 


Wobec tego możemy napisać dla płaszczyzny równikowej: 


p 1 1 dll , 3) 
Ę дг  dr*] | 


e 


(372) 


NASZA ДАП | 


д{.дг' 


skąd, po podstawieniu odpowiednich pochodnych potencjału wektorowe- 
go '), otrzymujemy: 


; 1 Е) r [| о г 
== A ZZA sin w ( | ° Я . COS © | 4+- 
Е r и и гг Д и 
ED { r ) 
. sin w A 
CN: z (373) 
П, о? | F U, r 
Moze 00: . sinol£ — 4 0 w. COS © (i А 
PAU wą); r” u 
1) Przeliczenia : 
ð ll По лай ( r 11, r 
=— . г cos w| £ — айп (2 „sine (1-7). 
dr r u \ и ы u 
д* 11 Ё д (° 11 è Ha w* К [ r 
д ðr FA WBC Gai GAĆ”: | + 
211 211, gd 
сес = сов u(1—T|+ sh * sin w (е mi 
$. u u B u 
ð 11 9 (— lo. tł" > [ r | П ш 4 r 
orótł otlór) r u ży | и eu cos ( ek |: 
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W równaniu (373) na pole elektryczne ostatni człon, odwrotnie propor- 
cjonalny do trzeciej potęgi odległości, wyraża pole elektrostatyczne, bezpo- 
średnio indukowane przez ładunki statyczne dipola. Pole to w odległości r 
з “БЕ elektrycznego możemy określić na podstawie prawa Coulomb'a 

rys. 193): 


Wobec tego maksymalny ła- 
dunek -- 0!) wytworzy w punk- 
cie A, leżącym w płaszczyźnie 
równikowej w odległości r” od Rys. 193. 
tego ładunku, amplitudę pola elektrycznego: 


zaś taki sam ładunek ujemny wytworzy w tym samym punkcie pole: 


У 
Сона FE 


Stąd wynika, że (ml = |En]. 


Pole wypadkowe ć„, jest sumą geometryczną obu tych pól i wynosi 
(przyjmując Poza 


‹ | l 127 ТОЗИ 
Cm = 2 Cm, ‚сов @ = 1 „aż * „= A x = ы z 
Е үт г Е г Е r 


2 czego wynika, że pierwotnie dowolnie obrana wielkość ll, wynosi: 
Ih="2/Q. (374) 


Wielkość tę nazywamy momentem elektrycznym dipola. 
Podstawiając do równań (373) wartość momentu elektrycznego, zaś za 
27и 250 s 


w wielkość о = * (równanie 220 i 256-a rozdziału V), przyj- 


» 
') Przebieg zmienności ładunku w czasie wyraża nam: 


q == О зїп ө /. 
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mując ponadto jako ośrodek powietrze (= = 1 w układzie elektrostatycz- 
nym jednostek), otrzymamy !): 


т° / т 
C= 219 4: „sin (1— Er г coso |t- JE 
A А 


r A? с г? 
Т sin © (— | сёз. e. st. 
Г? с 
ma (373a) 
№ =—3.10". шн 32 . sina (0 A 
r 4? © 
EG а . A - COS W (i — z) cgs. e. st. 
г? h с 


Jak dowodzą te równania, pole elektromagnetyczne, wytwarzane przez 
dipol, zawiera 5 pól składowych: 
1) Pole elektrostatyczne pierwotne ć” odwrotnie proporcjonalne do trze- 
ciej potęgi odległości od anteny. 
3 Pole magnetyczne pierwotne 9”, indukowane przez ruch ładunków 
0 
а! 
i odwrotnie proporcjonalne do kwadratu odległości od anteny, przesunięte 
w fazie o 90" wstecz, względem pola elektrycznego. 


3) Pole elektryczne wtórne C”, wytworzone w dielektryku przez ruch 
linij pola magnetycznego, również proporcjonalne do częstotliwości 1 od- 
wrotnie proporcjonalne do kwadratu odległości od anteny, będące w fazie 
w wywołującem je polem magnetycznem. 

4) Pole magnetyczne wtórne 4”, wytworzone przez prąd przesunięcia, 
będący wynikiem istnienia wtórnego pola elektrycznego, proporcjonalne do 
kwadratu częstotliwości i odwrotnie proporcjonalne do pierwszej potęgi odle- 
głości od anteny. `“ 

5) Pole elektryczne ć””, pochodne wtórnego pola magnetycznego, tak jak 
ono proporcjonalne do kwadratu częstotliwości i odwrotnie proporcjonalne 
do pierwszej potęgi odległości od anteny. 

Poleć” і pole %” są więc, jak już zaznaczono, przesunięte °) w fazie 
o 90°, Natomiast pola X” i €” oraz X” i C" są parami w fazie, są więc zdol- 
ne do przenoszenia energji elektromagnetycznej. Jednakże pola 4” i С”, 
zwane też polami indukcyjnemi, zanikają bardzo szybko w porównaniu z 9 

С tak, iż w niewielkiej nawet odległości od anteny można je pominąć 


E 


, na podstawie prawa Laplace'a proporcjonalne do częstotliwości 


rr 


"г 


( = |. czyli rzędu kilku długości fali*). Pole elektrostatyczne, mogące 


ix 


|) Wyrażenie na 4 mnożymy przez e =3,10—' aby natężenia obu pól wyrazić 
w jednym i tym samym układzie jednostek-elektrostatycznym, 

*) Znak ujemny przy *% tego wyjaśniono w paragrafie 7 tego rozdziału, 

*) Dlatego pomiary promieniowania anten wykonywa się zawsze na odległościach 
przynajmiej 5—6 długości fali, by zmniejszyć błąd, spowodowany przez otecność pól 
indukcyjnych, 
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powodować sprzężenie pojemnościowe z otaczającemi antenę przewodnika- 
mi, zanika jeszcze szybciej. Właściwym czynnikiem wytwarzającym fale 
elektromagnetyczne są dopiero pola 90” і с” i jedynie one nas interesują, 
o ile idzie o zjawiska związane z radjokomunikacją. Dlatego też w dalszym 
ciągu będziemy pomijali pozostałe składowe pola elektromagnetycznego tak, 


iż natężenia pola w płaszczyźnie równikowej wyrazimy w posłaci: 


BARY њо; г eds at | 
Г.А с 
4 (375) 
Mis 8.7. ‚Ф.с . sin © ( | egs- e.st. | 
с" с 
Z praw, według których maleją poszczególne pola, wynika, że w bezpo- 


| średniem sąsiedztwie anteny przeważają pola pierwotne, a więc przesunię- 
cie w czasie faz między wypadkowemi polami jest zbliżone do 90° '). Im 
ardziej zaś oddalamy się od anteny, tem bardziej to przesunięcie faz ulega 


ы szenia, aż wreszcie na dużych odległościach fazy pól są całkowicie 
zgodne. 


| 
| 11. Promieniowanie przestrzenne dipola, 


„ Rozpatrzymy teraz rozdział energji fali kulistej w przestrzeni, ogranicza- 
jąc się jedynie do pól, malejących odwrotnie proporcjonalnie do pierwszej 
potęgi odległości. 

Zgodnie z równaniem (369) otrzymamy z pominięcem wyższych potęg 


; "MAE < Е A { 
wielkości —*) następujące wyrażenie na pole magnetyczne: 
r 


nnn 


„ ) Szczegółowe prace nad polem elektromagnetycznem w bezpośredniem sąsiedz- 

twie anteny ogłosili w ostatnich czasach między innymi: 

1. Ме Petrie, „Graphical Method for Determining the Magnitude and Phase of 
the electric Field in the Neighbourhood of an Antenna Carrying a known Distri- 
bution of Current", J. Е. Е, W. Р. VI. str. 40, r. 1931. 

J. А, Ratcliffe, L. С. Vedy i A, F. Wilkins „The Spreading of Electromagnetic Wa- 

$ wes from a Hertzian Dipole“, J. E. E. W. P. УП, str. 71. 1932 r. 

Ё Н. Zickendraht, „Messungen im Nahefeld eines Rundspruchsenders", Helvetica Physica 

cta. V, str, 3, 1932 r. 
4 G. №, O, Н. The Field in {Һе Immediate Neighbourhood of a Transmitting Aerial. 
Е. W, W. E. IX. str. 119. 1932 r. 


*) Przeliczenia 


zd 
11, „sin w | t — | 
\ с 


oll д 


др 2 др | r 
Ш w r дг г) 04 

z Kig wjt — . - sin w|f — |» ja 
A | z cos 1 x | Dh -- sin « | я 16 


AA 1, w p | r 21. Q 2т ЖК. АР, 
— ee ГИТ (= | = =. 7. sin 9. cos o = * 
r r , 


Radjotechnika, — 22. е: 


' i 
o ZAŁ U A, =. „sin Ф, sina ((—- |. (376) 


ðtðp _ r 
czyli: 


H= — Ыл - sin Ù. sin ® ( — z) = 9(,, sin $. (376') 
с 


Składowa pionowa pola elektrycznego dla = = 1 będzie wynosiła: 


(аео ао (0—7) 
\0р p др г e с й 
ta > . созо (1 wej . (377) 
ШШ; с 


П 
(Pomijamy tu drugi człon ~- . е + sin w = , jako odwrotnie proporcjonalny Яо 


trzeciej potęgi 7, a więc b. mały w stosunku do pierwotnego człona). 


p 
AT д p cos w [ — a 
w 
r: JJ > 0 | KJ = 
op = “е дф г? 
w 1 r w - 
= — Ilo: {+в u(e— O): 7» sin” 9 + sin о (1 - | + 
CRP с с А М 


r 


д 50% 10 w ai (‘= 1 = 
ла ГЪ PP EPE Y 4. . u 
др ðt ðt r DUAR ЖЕ 


21: ? 
= S., sin 0 sin o (t — Z). 
è 


И ? 
— 2- sint 9 + cos w(t — zz- <A wię «віп? W. sin w (:- ЫА 
с" 


r с 
w 
Сах 
PACZKE 
„д ч Т w. 0 ŻE 7 с | 
др Oz R T r Fi 
w 1 i ” 
= — 11, [- i AZ cos w (t — —| + 
, r 


+. = "віп Ò + sinw ( — ©) = 
r rec с 


ШЕ st. sind ў 
=— AE [R opw (t E) 


+— *cosY • sin % · sin ofi — ji гы 
ZAC 4 


[IM w? r 
mm "sin 8 + cos 8 - sin w (r — 7 . 
|Ma: С 
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‚м 2 a Flm #4 „ым s es T Е уч wj pó 1 Таш "WE 
| y 
y 


Drugi człon możemy pominąć dlatego, że wyraża on pole przesunięte 
w fazieo 90° względem pola magnetycznego, a więc nie biorące udziału 
w przenoszeniu energji, oraz że pole to jest odwrotnie proporcjonalne do 
kwadratu odległości. Wobec tego równanie możemy uprościć do postaci: 


бн. з ei antai o (1— |= 


r A? c” с 
п? 1 Р" 4 4 A ле аё 

== 8 R Q. . sin? Ù. sin w (— = С, Sin? t (377а) 
rek? © 


Składowa pozioma pola elektrycznego wynosi: 


. т”, nę 5 f- 
Ép =- = pint соѕ Ф, ѕіпо | — = 
opoz I S ү с 

= — ć „sin #со8%, (378) 


Wypadkowe pole elektryczne promienia idącego pod kątem *, wynosi 
wobec tego: ża 


с=с 


JE = E, ysin tF віп? 0 cos? 9 = Ć;sin*, (379) 


Wynik ten jest zresztą zgodny z teorją fali elektromagnetycznej, 
z 


Rys. 194. 
Przy pomocy równań (376), (377 a) i (378) możemy cbliczyć pole elek- 


tryczne i magnetyczne w dowolnym punkcie fali kulistej, wytworzonej przez 
elementarny dipol, jak to wykonano na rys. 194 dla pola elektrycznego na 
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e dd 
+ А 
М 


о И ЧС Г К ДР UB POWO е 
+ 


przestrzeni połówki długości fali. Wykres Ыебипому tych wartości mamy na 
rys. 195, Widać z niego, co jest zresztą oczywiste ze wzorów, że dipol pro- 
mieniuje najsilniej w kierunku prostopadłym do swej osi, a więc w pła- 
szczyźnie równikowej, a nie promieniuje wcale w kierunku swej osi. Lepiej 


Rys. 195, 


jeszcze ilustruje to wykres wektora Poyntinga, który na podstawie równań 
(358), (376) i (379) wyrazi się wzorem: 


1 т. Gm Ir „SZ ; 
1 Р a APS „. (380 
4т (Ал 4x. *” *, SB 


Jest to amplituda wektora 
Poytinga. Wartość skuteczną 
otrzymamy, wprowadzając sku- 
teczne wartości ЧЁ i ć ,a więc 
(rys. 196): 
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12. Promieniowanie anteny o wymiarach skończonych. 
Wzór Hertza i Riidenberga. 


Równania z poprzednich paragrafów, wyrażające natężenia pól elek- 
trycznego i magnetycznego, wytwarzane przez dipol elementarny, możemy 
przenieść bezpośrednio na antenę symetryczną, której długość jest mała 
wobec długości fali (kilkakrotnie mniejsza od ćwiartki fali), a więc, zgod- 
nie z określeniami rozdziału V-go, na antenę znacznie przedłużoną. Jeżeli 
przytem założymy, że antena posiada znaczne pojemności na końcach, otrzy- 
mamy w niej praktycznie równomierny rozkład prądu, tak iż możemy przy- 
jąć J = f (z) = const. czyli 


[ 1 
|Jdz=J|dz=Jl. 
Jeżeli antena taka jest w rezonansie z częstotliwością zasilającą, mo- 


żemy zastosować dla niej następujące założenia (będziemy tu stosowali 
wartości skuteczne napięcia i prądu): 


Q=VC, V=J V br. №2227 e Vip Ср. 
Cr 


W równaniach tych, wszystkie wielkości są wyrażone w tymsamym 
układzie jednostek (praktycznym), możemy więc, oznaczając przez h = 21 
całkowitą wysokość anteny symetrycznej, napisać równania dla płaszczyz- 
ny równikowej w postaci: 


2xh]J 
Су sa асе 
cry 
(381) 
„== CALEA cgs. e.st 
r) 


Wprowadzając do tych wzorów wartości J w amperach, h w metrach, 
r = @!)1). у km i wyrażając natężenie pola elektrycznego w jednostkach 
układu praktycznego, pola magnetycznego w gaussach, otrzymujemy *): 


Jalm 


Ér = 607 — p V/m (381°) 


dym Akm 


- Э W dalszym ciągu odległość zamiast przez r będziemy oznaczać przez d, to ozna- 
czenie spotyka się bowiem we wszystkich wzorach praktycznych na rozchodzenie się fal. 


*) Przeliczenia: 


ER PZ CE = n.h.10%.J.3.10”- 
с.а.). (cgs.e.st.) 3,1010, 0.10, 2..10* (cgs: e.st) 
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hm JA 


lr = 0,27 „107% gaussów. (381') 


km %km 


Jeżeli antenę o tej samej wysokości h połączymy z ziemią, którą zakła- 
damy jako doskonale przewodzącą (patrz rys. 199 $ 14), wówczas do do- 
wolnego punktu w przestrzeni dochodzi nietylko promień bezpośredni od an- 
teny, lecz również i promień odbity od ziemi. Ziemia doskonale przewo- 
dząca działa więc tak, jak gdyby pod ziemią znajdowało się odbicie zwier- 
ciadlane anteny o tej samej wysokości, czyli równoważna wysokość anteny 
uziemionej jest dwukrotnie większa od jej wysokości rzeczywistej. Obec- 
ność ziemi podwaja więc niejako wysokość anteny, wobec tego, jeżeli wyso- 
kość ta jest mała wobec długości fali, tak iż pominąć można przesunięcia 
faz, wywołane przez różnicę dróg r’ i r” '), natężenie pola jest dwukrotnie 
większe od natężenia pola anteny odosobnionej o tej samej wysokości. 
Będzie więc wówczas: 


R , hm 
AE . Bg cgs. е. st. =120 7 Jah vV/m, 
с а^ llkm ^km 
J rę (381a) 
К =47% s cgs. e.st. = 0,4 т а. gauss , 
dh dym Akm 


Pierwsze z równań (381a) znane jest w literaturze pod nazwą wzoru 
Hertza-Riidenberga. Iloczyn Jh nazywamy momentem prądowym anteny 
i wyrażamy go w t. zw. metramperach, oznaczając tę nową jednostkę przez 
AM (J jest tu oczywiście wartością skuteczną prądu). Równanie Hertza- 
- Riidenberga zastosować można również i do anten o nieustalonym roz- 
kładzie prądu, lecz pod warunkiem, że ich wysokość jest mała w porów- 
naniu z długością fali. Z dużą dokładnością możemy dopuścić takie przy- 
bliżenie, gdy fala robocza wynosi (3 > 4) o, gdzie ù = 4ł. Wprowadzamy 
wówczas, zamiast wysokości geometrycznej, t. zw. wysokość skuteczną he 
anteny . Wysokość skuteczna dla anteny, której wysokość rzeczywista jest 
mała w porównaniu z długością fali, otrzymamy, obliczając jej moment prą- 
dowy z uwzględnieniem rozkładu prądu i dzieląc go przez natężenie prądu 
w brzuścu, podobnie jak obliczaliśmy w $ 14 rozdziału V-ego indukcyjność 


1) Zjawisko to będzie szczegółowo omówione w 5 14. 


2n.h.10*.J.3.10*.300 607. h. Ј hm . JA 
КИТЕЛ ЛӨӨ V/em ==- КОДО 10—* V/cm = 60 т · FERRE V/m 
жы 2т. . J Pa 2т®т..10°* TAE 10° (cake kj = 
d.h d.10*,4,10* 
2.0.3, 10 2u.h,J.,3.10'! 
ORT PR ГАУ EDR OCT лб ОЕ 
=0,2r - - 5 DIA -10—* gaussów . 
dkm « Акт 
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skuteczną. A więc: 
h 


ha == - idz, (382) 
Da 
; Jeżeli naprzykład mamy antenę prostą znacznie przedłużoną (roz- 
dział V, § 17, rys. 154), to przebieg prądu wzdłuż anteny wyrazić można 
równaniem: 


Ji == Je = ' 
h 


z czego otrzymamy wysokość skuteczną: 


h 


һ,= -1-[хах==-=—, (382a) 
l 2 


Ł, 
Inne przykłady na obliczanie wysokości skutecznej anten znajdują się 
w „Częściach konstrukcyjnych". Dla anten, których wysokości rzeczywistej 
те możemy uważać jako małej wstosunku do długości fali, możemy stosować 
wzór (382) jedynie dla obliczenia pola w płaszczyźnie równikowej. Zawo- 
dzi on jednakże, gdybyśmy na jego podstawie chcieli obliczyć moc całko- 
witą wypromieniowaną przez antenę (patrz niżej $ 14). 


13. Moc wypromieniowana przez antenę niską. 


„Wektor Poyntinga, wyrażając energję, przenikającą przez jednostkę 
powierzchni w ciągu jednej sekundy, daje nam temsamem moc wypromie- 
mowaną przez tę jednostkę powierzchni. Całkowitą moc, wypromieniowaną 
Przez dipol, znajdziemy, całkując wektor Poyntinga przez całą powierz- 
chnię fali kulistej. 

Obliczymy wpierw moc wypromienio- 
waną przez elementarny pas czaszy kuli- 
stej o szerokości r dð (rys. 197). Powierz- 
chnia tej elementarnej czaszy wynosi: 


5 = 27 ра? = 27 r? sint dY, 


Wobec tego тос, рготіепіомапа 
Przez ten element powierzchni, obliczymy 
па podstawie wzorów (376') i (379), wpro- 
Засгаас skuteczne wartości natężeń pól 
elektrycznego i magnetycznego w odpo- 
wiednich jednostkach : 


Rys. 197, 


A ЖЕЛШ a ATA 
sin? ð ds = ач r? 51п%9 4%, (383) 


gs 


@Р=@ ds r dr 
47 
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Podstawiając za ć,i г wartości z równań (380), wyrażone w jednost- 
kach cøs. e. st., otrzymamy: 
dpm (2902). (ask 


2 =* АЈ 
2 FA 


- Je sin? 94% = — ‚| зно А \егё/ѕеК. 
crh CIAN (383) 

Wprowadzając natężenie prądu w amperach (1 А = 3.10” cgs. e. st.) 
i przechodząc z erg/sek. na waty (1 wat = 1 Joule/sek. == 10° erg/sek.), 


dojdziemy do wyrażenia na moc: 


hm ЈА 


n 


42р 607? | ЕЗ ЖАЎ АНУ; (383а) 


w którem h i ù muszą być wyrażone w tych samych jednostkach (cm lub m). 
Całkując to równanie w granicach od: %= 0 do = z otrzymamy cał- 
kowitą moc, przenikającą przez powierzchnię kulistą : 


Уа ZA s IRIN 
Pru = 60 т? | : ') | sin** dł = = 60 т? | | = 
KE 
a UM Ak У 
=80т° ( | watów. (384) 
„л 
Skoro mamy do czynienia z anteną uziemioną '), promieniuje jedynie 
górna połowa łali kulistej, a zatem podstawiając wartości z równania (381), 


należy równanie (383) całkować jedynie w granicach od ®= 0 do == -|- 5 


2 
Рами = 2407? ks | | sin* 5+ 49 = 160 = (с | 2 
hm 


Am 


~ 1600| |, Ją? =R, J. (385) 


Przez analogję do wyrażenia na moc, straconą na ciepło Joule'a na- 
zywamy wyrażenie 


hm hm 


160 =| ) = Rp = 1600 —; (386) 
“т dm? 
opornością promieniowania anteny uziemionej znacznie przedłużonej. 
1) Przyjmujemy tu, że ziemia jest doskonałym przewodnikiem (2 = 20), O wpływie 


przewodności o wartości skończonej będzie mowa dalej. 
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Porównanie wzorów (384) i (385) wykazuje, że antena uziemiona o tej 
samej wysokości, co całkowiła wysokość 2 1 anteny symetrycznej, promie- 
niuje energję dwukrotnie większą. 

Łatwo się przekonać, że antena uziemiona, której wysokość równoważ- 
na równa jest wysokość anteny symetrycznej: 


2 hs 2 czyli А ZG, 


a więc, której wysokość rzeczywista równa się wysokości jednej połówki 
anteny symetrycznej, promieniuje energję dwukrotnie mniejszą, niż an- 
tena symetryczna. Jeżeli bowiem wprowadzimy do wzoru (384) wielkość 
2! zamiast h, otrzymamy moc promieniowną anteny symetrycznej: 


ix J 3 т УА 8 
Ppr = 80° > >| = 3201? ( | watów. (384a) 


"m [д т 


Równanie па moc wypromieniowaną wskazuje, że moc ta jest propor- 
cjonalna do kwadratu wysokości skutecznej anteny i do kwadratu natęże- 
żenia prądu, a odwrotnie proporcjonalna do kwadratu długości fali, czyli 
jest ona również wprost proporcjonalna do kwadratu częstotliwości prądu 
zasilającego. 

Tem tłumaczy się, że do promieniowania fal elektromagnetycznych na- 
dają się jedynie prądy o dostatecznie wielkiej częstotliwości. Prądy małej 
częstotliwości wymagałyby bowiem takiej wysokości anten, która praktycz- 
nie byłaby niewykonalna. 

O wpływie częstotliwości na promieniowanie pozwalają nam się zor- 
jentować następujące dane: 

Warszawska stacja transatlantycka przy długości fali » = 18350 m po- 
siada wysokość skuteczną anteny: Л = 84 m. Stąd oporność promienio- 
wania wynosi zaledwie: 


co przy prądzie w antenie J ~ 930 A daje moc wypromieniowaną: 
Р, = 930*.0,035 ~ 30 KW. 
Całkowita oporność anteny wynosi około 0.2 ©, со daje moc doprowadzoną 
do anteny 
Р = 930*. 0,2 175 KW, 
a więc sprawność promieniowania, pod którą rozumiemy stosunek mocy 


wypromieniowanej do całkowitej mocy rzeczywistej, doprowadzonej do 
anteny: 
P, Por 
Да ZE = —— (389a) 
P Ppr ---Psirat. 
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wynosi w naszym przypadku zaledwie: 


2530 


а ге () y 
175 


y 


Na krótszych falach warunki promieniowania są lepsze. I tak na fa- 
lach radjofonicznych spotyka się sprawność rzędu 0,5 i więcej, zaś na fa- 
lach krótkich, przy zastosowaniu anten, pracujących na harmonicznych, prze- 
kracza ona 900/0, 

W rozdziale V, rozpatrując antenę czy to prostą, czy to z pojemnością 
końcową, pomijaliśmy oporność i przyjmowaliśmy, że między napięciem 
i prądem przesunięcie faz wzdłuż anteny wynosi wszędzie 90”. Pomijając 
już straty energji skutkiem zamiany na ciepło, musimy tu wprowadzić dalsze 
sprostowanie. A mianowicie, śdybyśmy założyli, że przesunięcie faz wzdłuż 
całej anteny wynosi dokładnie 7/2 піе mogłoby być mowy o promieniowaniu 
energji, w antenie bowiem mielibyśmy jedynie moc urojoną !). 

Wobec tego jednakże, że przesunięcie faz między napięciem i prądem 
jest zbliżone do 90", energja pola elektrycznego i magnetycznego w prze- 
ważnej swej części pojawia się dokoła anteny w postaci mocy urojonej, 
oscylującej między polem elektrycznem i magnetycznem, a więc w posta- 
ci drgań elektromagnetycznych, jak w niby - ustalonym obwodzie rezo- 
nansowym. Jedynie nieznaczna część tej energji, dzięki istnieniu w obu 
polach składowych o zgodnej fazie, promieniując w przestrzeń pod posta- 
cią fal elektromagnetycznych, jako moc rzeczywista, Ppr, która dodaje się 
do mocy zamienionej w przewodniku antenowym na ciepło Joule'a. Suma 
tych dwóch mocy stanowi moc rzeczywistą w antenie. 

Energja bezmocna natomiast, zawarta w drganiach eletromagnetycz- 
nych, nie wychodzi poza antenę na odległość większą, niż 4/4, na taką bo- 
wiem odległość dochodzą w ciągu 1/4 okresu drgań prądu linje pola magne- 
tycznego, by w ciągu następnej ćwiartki odbyć drogę powrotną do anteny. 
Cała więc energja bezmocna drgań zawarta jest w przestrzeni kulistej 
(w przypadku anteny uziemionej — w przestrzeni półkulistej), o promieniu 
równym ćwiartce długości fali. 


Charakterystyka pionowa promieniowania. 


Funkcja podcałkowa równania (384) - sin* даје nam zmienność wek- 
tora Poyntinga w płaszczyźnie pionowej promieniowania anteny, czyli t.zw. 
jej pionową charakterystykę promieniowania. [W = /(%)]. 

Charakterystykę tę dla anteny niskiej w porównaniu z długością fali 
mamy na rys. 198. Górna połowa tej charakterystyki, wyciągnięta pełną 
kreską, podaje promieniowanie anteny doskonale uziemionej, zaś całość 
wraz z dolną połówką daje nam charakterystykę promieniowania anteny 
symetrycznej w przestrzeni swobodnej. Z wykresu tego, który należy so- 


') Мату tu do czynienia z podobnem zjawiskiem, jak w przypadku drgań swo- 
bodnych (gasnących), rozpatrywanym w rozdziale Il-gim. I tam również przesunięcie faz 
między napięciem na kondensatorze i prądem wyładowania jest mniejsze, niż 90°, 
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PTNT TLK 


* 


ы ете 


bie wyobrazić jako przekrój ciała obrotowego, widać, że główna część ener- 
gji wypromieniowanej przez taką antenę jest skupiona w płaszczyźnie rów- 
nikowej, 

Pionową charakterysty- 
kę promieniowania można 
odnieść również do natę- 
żenia pola elektrycznego: 


Сә =J (0). 


Zasadniczy jej charak- 
ter przez to się nie zmie- 
ni, otrzymamy jedynie 
przebieg mniej spłaszczo- 
ny, gdyż pole elektryczne wynosi: 


Gə =,- sin”? 


wobec; 


Wę="_,sin*V 


14. Promieniowanie anten wysokich. Antena ćwierćfalowa. 


Gdy wysokość anteny jest znaczna wobec długości fali (rzędu 2/4 lub 
większa), zjawiska dokoła niej zachodzące słają się bardziej złożone, nie 
można bowiem pominąć różnicy faz w drogach, jakie przebywają fale do- 
chodzące z poszczególnych elementów anteny do danego punktu przestrzeni, 
w którym sumują się geometrycznie, Wobec tego, zależnie od kąta pro- 
mieniowania і, będziemy musieli uwzględnić interferencję między poszcze- 
śólnemi promieniami. |lustruje to najlepiej rys. 199. Mamy tu antenę 
symetryczną o wysokości h = 2/; w odległości r od jej środka, znajduje 


A 


ЧО 


Куз. 199, Rys, 200, 


się punkt A, leżący na powierzchni fali kulistej o promieniu r. Jest oczy- 
wiste, że promienie, wychodzące z punktów anteny, odległych od jej środka 
o długości + z i — z, nie dojdą do tego punktu w fazie zgodnej z promie- 
niem r. Jeżeli założymy, że długość r jest znacznie większa od długości /, 
możemy napisać z dostatecznem przybliżeniem: 


=r —zcos?, r"=r—(—zcosł)=r--zcos*. (а) 
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Wobec tego pola, wytworzone w punkcie A przez dwa symetryczne 
elementy anteny + dz i — dz, wyrażą się jako funkcje momentu prądowe- 
бо dwu symetrycznych elementów anteny w postaci następującej: 


| — U я ДА 
Ие ( TE ров + EA o(! SrA 5) że (b) 
c с 
со ро odpowiedniem przekształceniu !) daje: 
2Jnsino( - г) -cos (2r cos % Jaz. (c) 
с 


Gdy założymy sinusoidalny rozkład prądu wzdłuż anteny i przyjmiemy 
jako początek układu środek anteny symetrycznej, możemy napisać równa- 
nie prądu w postaci: 


Jz = Jycos Е ; £ -- e) ? 


przyczem zależnie od tego, czy w środku anteny symetrycznej jest brzusiec, 
‚ W ten sposób 


= 
‘> 


_.czy węzeł prądu, będziemy mieli = 0 lub ọ = 3 


obliczyć możemy wypadkowy moment prądowy anteny w odniesieniu do 
punktu A, całkując przez całkowitą długość anteny: 


l 
(AJ)m =2 Wyż sin w | ё — £ | | cos А : & -|- e) cos (ST cos VE à (d) 
Go С \ \ 
0 


Zakładając dla naszych przeliczeń r = const. (czyli całkując cząstko- 
wo względem czasu), możemy wprowadzić skuteczną wartość prądu 
o przebiegu : 


i= Jem . sin w ( — Ga, 
c 


wobec czego będziemy mieli: 


[ 
(AJ)m = 2 Jm | cos (= 2 -- e] . cos ЕЁ ч Z cos? | dz, (387) 
$ > ‹ 
0 


!) Stosujemy wzór: 


sin (a -+ 8) -+ sin (a — f) = 2 sin a cosf, 
i podstawiamy : 


r А zcosŷ 2т72с05 і 
а = о (1 — p p =w = x f 
| с с A 
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By obliczyć energję wypromieniowaną, wprowadzimy wartość (387) 
do równania (383-a). Nie popełnimy tu wielkiego błędu, jeżeli pominiemy 
wpływ różnicy promieni r” i r” na amplitudę wytworzonego pola, możemy 
więc przyjąć т ~ r” ~ r, i napisać: i 
/ I 
60% .J5 | ( rz TZ 
- | соз k 4- p) cos 57 cos Ў | dz 
Я \ Ў 


Т $ sin*Vd*, (388) 


dP= 


5 


Po rozwiązaniu całki określonej, zawartej w nawiasach prostokątnych, 
można obliczyć całkowitą moc wypromieniowaną przez antenę, całkując 
otrzymane z (388) wyrażenie ze względu na ® w granicach od 0 do z. 

ten sposób możemy znaleźć moc promieniowaną i oporność pro- 
mieniowania, odniesioną do środka anteny, dla dowolnej harmonicznej an- 
teny. Jeżeli antena jest uziemiona i jeżeli założymy, że ziemia jest dosko- 
nałym przewodnikiem (5 == оо ), to granice całkowania dla momentu prą- 
dowego nie ulegają zmianie, gdyż dzięki odbiciu od ziemi promieni skiero- 
Gai ku dołowi, promienie te dochodzą do punktu A tak, jak śdyby wy- 
chodziły z odbicia zwierciadlanego anteny, znajdującego się pod ziemią 
(rys. 200), jak to już zaznaczono w $ 13. 
„. Zmienią się natomiast granice całkowania dla fali kulistej, i podobnie 
jak w $ 13, zawarte będą od * =0 doł = 7/2. 
Dla przykładu obliczymy moc promieniowaną anteny prostej ćwierć- 


falowej. Mamy tam ọ = 0, a więc !): 
NA s Jy à cos | х . COS | 
u= | cos (7 +e) -cos ŻA 1.3.30 аа „ (a) 
Ў A A z sin” d 


0 


wobec czego moc promieniowaną da nam całka: 


т/2 7 
М , + cos? | м cos н) 
B AA f 4% = 
т Ą 


sin 1» 
0 


r/2 T 
ә cos? | А со$ o) 
= 60 J? / _ 4% (8) 
e 


sin © 


a 


1) Stosujemy wzór całkowy : 


fa 1 /sin(m—n)z sin (m -|- n) z r 
cos mz cos nz dz = a =. Gi 


2 m— п m--n 
zakładając: 


Паш, aha cos 9, 
1 h 
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gi соз? | y: cos o) 
pA -— — dð = 0,6095 ~ 0,61, 


wobec czego otrzymujemy moc wypromieniowaną: 
Ppr = 60 . 0,61 . J? = 36,6 Ji’. (389) 


Stąd, zgodnie z określeniem pojęcia oporności promieniowania w § 13, 
znajdujemy, że oporność promieniowania anteny ćwierćfalowej wynosi: 


Ror = 36,6 Q . (390) 


Jest to oporność, wyrażająca całkowitą епегбје wypromieniowaną pod 
postacią fal elektromagnetycznych (z pominięciem pól odwrotnie propor- 
cjonalnych do kwadratu odległości). 

Chcąc uwzględnić jedynie składową pola w płaszczyźnie równikowej, 
co w pewnych przypadkach jest wystarczające, moglibyśmy znaleźć wyso- 
kość skuteczną anteny z równania (382): 


1/4 
, п » PA 
kę = L (асов? ДРЕ WA рене N (391) 
Jo. > 2% RANĄ т 
б 


co według wzoru (386) dałoby oporność promieniowania: 
R, = 16052-2 . > . | = 409, 


T 4 


niezgodną z poprzednim wynikiem. Obliczenie to spotykamy w literatu- 
rze jako przybliżone. 

Do obliczeń mocy, podanych w rozdziale V.$14i17, nie należy stosować 
oporności promieniowania odpowiadającej polu w płaszczyźnie równiko- 
wej, lecz oporność promieniowania rzeczywistą. Oporność promieniowania, 
jako odniesioną do brzuśca prądu, można bezpośrednio sumować z oporno- 
ścią przewodnika, obliczoną w tych paragrafach, o ile moc odnosimy również 
do brzuśca prądu. 


O ile oporność przewodnika jest odniesiona do innego punktu anteny, 


R'p należy odnieść do żądanego punktu anteny w stosunku R, = Rp К ү 
р 


Równanie (2) pozwala nam obliczyć wektor Poyntinga anteny ćwierć- 
falowej dla dowolnego kąta * i w ten sposób wykreślić charakterystykę 
pionową promieniowania anteny, podobnie, jak to czyniliśmy dla anteny 
z pojemnością skupioną. Charakterystyka ta jest bardziej spłaszczona, 
dając jeszcze większe skupienie energji w kierunku płaszczyzny równikowej. 
(patrz niżej rys. 203). 


!) Funkcję tą można scałkować przez rozwinięcie w szereg. 
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Wzory (387) i (388) możemy zastosować również i do anten ustawio- 
nych na dowolnej wysokości nad ziemią. Wówczas tylko krzywą rozkładu 
prądu przedłużyć musimy do ziemi (rys. 201) i podstawić w równaniu prądu 
odpowiednią wartość na Ф, a granice całkowania 
ograniczyć do rzeczywistej długości anteny. 1 tak 
np. gdy antenę półfalową umieścimy na wysokości 
4/4 nad ziemią będziemy mieli Ф == 0, a całka na 
moment prądowy będzie miała postać: 


3% 
А 
(k J)sk = | cos 2 ‚соз > cos ojdz 
\ 4 


1/4 


Rys. 201. 


15. Oporność i charakterystyka promieniowania anten zasilanych 
harmonicznemi. 


Metodą, podaną w poprzednim paragrafie i zastosowaną tam do an- 
teny ćwierćlalowej możemy obliczać również anteny pracujące na dowol- 
nej harmonicznej. I tak przy pomocy wzoru (388) znajdziemy oporność 
promieniowania takiej anteny, zaś z funkcji: 


h 


` 272 2т2 сов+% c 
| | cos | 3 -H Ф) сов — З 2 |. cos* % 
3 0 К - 


jej pionową charakterystykę promieniowania. 
A Na rys. 202-a mamy wykres oporności promieniowania anteny prostej 
idealnie uziemionej, lub ustawionej tuż nad ziemią doskonale przewodzą- 
cą w zależności od jej wysokości, obliczony przez $. Ballantine'a !). Wi- 
Zimy z niego, że oporność ta osiąga kolejno coraz większe maxima dla 
parzystych wielokrotności ćwiartki fali (harmonicznych parzystych), dążąc 
о wartości 200 ©. ; 
wzory przybliżone, wyprowadzone przez tegoż autora, na oporność 
Promieniowania anteny prostej wzbudzonej na harmonicznej, są następujące: 
a) dla harmonicznych parzystych: 


Rpr S 15 (1а л + 2,416) ©, (392) 
b) dla harmonicznych nieparzystych (3-ciej i wyższych): 
Rpr, = 45 (ln п -|- 1,491) ©. (393) 
gdzie n oznacza rząd harmonicznej. 


S НЫ 


Р ') Stuart Ballantine, Discusion on Radiation Resistance of a Vertical Antenna 
roc, 1, R. Е, 15, str. 245, r. 1927, 
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Rys. 202a (Według St, Ballantinć'a). 


Rys. 202-b podaje nam zależność oporności promieniowania pionowej 
anteny półłalowej od wysokości ustawienia jej nad ziemią, obliczaną podług 
zasady podanej przy końcu $ 14. Widać z tego wykresu, że oporność 
promieniowania takiej an- 
teny spada, w miarę od- 
dalania anteny od ziemi, 
od wartości 104 ©, którą 
posiada, gdy antena jest 
ustawiona bezpośrednio 
nad ziemią, do około 73,2 
omów, co się równą dwu- 
krotnej oporności anteny 
ćwierćfalowej uziemionej. 

Pionowe charakterysty* 
ki promieniowania anteny 
wzbudzanej na różnych 
harmonicznych, mamy na 
rys. 203. Z rys. | wi- 

Я dać, że antena półfalowa 
Кура R daje charakterystykę pro- 
mieniowania bardziej spłaszczoną, niż antena ćwierćfalowa, nato- 


1) S, Manczarski, Oporność i zysk anten kierunkowych, Przegl. Radjot. ХІ, str 67, г, 1933, 
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| 


miast anteny wzbudzane na wyższych harmonicznych wykazują 
pewne kierunki w których energja promieniowania równa się ze- 
ru. Jest to oczywiste, gdyż wówczas w pewnym odcinku anteny 
kierunek prądu jest przeciwny, a więc na pewnym kierunku będą się scho- 
dziły pola w fazach wprost przeciwnych, co w wyniku da promieniowanie 


Rys. 303. 


równe zeru, Maximum wektora Poyntinga zwrócone jest w tym przypad- 
ku pod pewnym kątem w górę. 

Najsilniejsze promieniowanie w płaszczyźnie równikowej osiągamy we- 
dług S. Ballantine'a '), jak widać z rys. 203, gdy à = 2,56 /, czemu odpo- 
wiada wysokość: 

l= 0,39). 


Drugie maximum, nieco większe, lecz połączone z większem promienio- 
niem ubocznem w górę, osiągamy przy stosunku: 


l= 0,625 \. 


Praktycznie wykonane anteny o silnem promieniowa- 
niu poziomem mają przeważnie wysokość od 0,45 \ do 
0,64. Јако podstawą do obliczenia długości elektrycz- 
nej "WTA w przykładzie na str. 269 przyjęto stosunek 
0,56). 


Chcąc otrzymać maximum wektora Poyntinga w 
kierunku poziomym, przy równoczesnem zwiększeniu 
oporności promieniowania, stosuje się anteny, w któ- 
rych odcinki o promieniowaniu przeciwnem zastepuje 
się obwodami zastępczemi, lub umieszcza się je tak, 
by nie mogły promieniować (rys. 204). Otrzymujemy 
w ten sposób szereg dipoli o zgodnem promieniowaniu, Rys. 204. 


|) S, Ballantine On the Optimum Transmitting Wave Length for a Vertical An- 
tenna over Perfect Earth. Proc. IRE. 12 str. 833—839, r. 1924, 
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którego oporność promieniowania można wyrazić wzorem przybliżonym !): 
Г = 60 [1,22 ++- 2 (m — 1)] L. (394) 


w którym m oznacza liczbę dipoli umieszczonych jeden nad drugim. 
I tak np. antena złożona z szeregu m — 3 dipoli będzie miała oporność 
promieniowania: 


R, = 60 [1,22 +- 4] ~ 313 2. 


16. Promieniowanie obwodu zamkniętego. Antena ramowa. 


Antena otwarta jest układem najkorzystniejszym dla wypromieniowa- 
nia energji elektromagnetycznej, gdyż wytwarzane dokoła niej pola, elek- 
tryczne i magnetyczne, swobodnie mogą się rozchodzić we wszystkich kie- 
runkach. W obwodzie zamkniętym natomiast, który możemy sobie przed- 
stawić w postaci prostokątnej ramy (rys. 205), prądy płynące w dwu bo- 
kach równoległych, posiadają kierunki przeciwne i dlatego pola, wytwa- 
rzane przez te prądy, przeciwdziałają sobie, a na zewnątrz działa tylko 
pole różnicowe. Jednakże obwody zamknięte spotykamy również w pew- 
nych przypadkach jako układy promieniujące pod nazwą anten ramowych. 

By zanalizować działanie promieniujące anteny ramowej, załóżmy, że 
długości boków a i h są małe w stosunku do długości fali tak, iż każdy z tych 
boków uważać możemy za dipol Hertza. 


Rozpatrzymy wpierw działanie 
w płaszczyźnie poziomej (х, у) obu 
boków pionowych o wysokości h. 
Do dowolnego punktu A (dosta- 
tecznie oddalonego od ramy tak, 
aby dopuszczalne było przybliże- 
nie, zastosowane w $ 15), docho- 
dzą pola o znakach przeciwnych, 
które przebyły odpowiednie drogi: 


a 
r zh cosy. 
2 


Rys. 205, 


Stosując wzory (381), otrzymamy w punkcie A pole elektryczne: 


a 
Гут cos Ф 
2 т 


3 2% Moe 3 
Grh SĘ 7 sinw f ź -|- 
с ran | C 
1), E Siegel i J, Labus, Feldverteilung und Energieemission von Richtantennen 


Jahrb. 39, str. 86, r. 1932, Manczarski 1, c. 
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Wprowadzając wartość skuteczną prądu o wartości chwilowej 


Jn eos (1 — Sh 
с 


otrzymamy: 


[Gl =. > sin (=. ү cosę | 
OWE ch 


(395) 


(395') 
Де Wobec tego, że założyliśmy + >a і } 5-й możemy napisać: 


í a a 
sin ( т ey соз | = * соё, 


1) Stosujemy wzór: 


sin (a — £) — sin (a +- @) = 2 cos a sin, 
przyczem: 
r a w 
a = w РГ, В = 7-2 сов. 


Wyrażenie па £ możemy przekształcić, podstawiając 


2тс 
еще тт, 
ГА 
przez co otrzymamy: 


a 
йу, соѕ Ф, 
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Stosując zaś wyniki, otrzymane w $ 12, przy rozważaniu teorji dipola, 
otrzymamy wyrażenie na pola wypromieniowywane w dowolnym punk- 
cie przestrzeni 


3 4л Лу, a zad 
Gh == . ‚ m ——со5ф siny = 
с ГА А 

AR BI A >: 
= == C08 ЗШЕ езеп; 

с ТА 

(395а) 
К == 4 9° ———— cos 9 siny cgs. e.st, 
гї 


We wzorach tych a h = $ jest powierzchnią ramy. Jeżeli rama posiada 
n zwoi, wówczas mamy jakby n prądów płynących równolegle, możemy 
więc wprowadzić do wzoru wartość n S jako skuteczną powierzchnię ramy. 
A więc pola dla ramy n - zwojowej wyniosą: 


А 4x3 nS ask 
Gh = '—, с05 9 sint cgs. esst- | 
с r» 
(395b) 
WCG! гру 
Кл == 49° ——— cos 9 sin* cgs, e.st- 
EA 


Ze wzorów (395 a) wynika, że w odróżnieniu od promieniowania poje- 
dyńczego dipola lub anteny otwartej, promieniowanie anteny ramowej w pła- 
szczyźnie równikowej jest funkcją kąta т, a więc posiada własności kie- 
гипкоме, Poziomą charakterystykę ramy mamy na rys, 206, Wynika z niej, 
że rama promieniuje najsilniej w kierunkach (+ y) і (— y), nie promieniuje 

w zaś wcale w kierunku x, prostopadłym do jej 
płaszczyzny. Jest to oczywiste, gdyż kierunek 
ten jest miejscem geometrycznem promieni do- 
chodzących w fazach wprost przeciwnych, a więc 
znoszących się wzajemnie. 

Obok pary boków h promieniuje również pa- 
ra boków a. Dla boków tych w sposób zupeł- 
nie analogiczny możemy wyprowadzić wzory na 
pola !): 


-X +x 


47? nSJ 


c BA” 


( ж 


a = cosy cost, 


(396) 


ч ‚ 5] SE 
3 Ка = 4° cost) cosù, | 


Rys, 206, РЕЛЕ 


1) Rozpatrujemy tu antenę ramową z pominięciem wpływu ziemi i wywołanych 
przez nią odbić, 
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Jak wynika z tych wzorów, których budowa jest identyczna z budową 
'wzorów (395 a), najsilniejsze promieniowanie mamy znowu w płaszczyźnie 
ramy, jednakże w kierunkach + z i (—z). Dla boków a otrzymamy więc taką 
samą co do kształtu charakterystykę promieniowania. jak dla boków A, 
М przesuniętą o 90°, a więc skierowaną wzdłuż osi z—z, a nie у—у (rys. 
207). 

Oba więc kierunki najsilniejszego promieniowania leżą w płaszczyźnie 
ramy. Promieniowanie wypadkowe w jakimkolwiek kierunku leżącym w tej 
| lie ści będzie więc sumą geometryczną promieniowań obu par bo- 

ów: 


|2 


ок Лу А с с ин СЛ 
g=] Ćh r" Gw, 


co, po podstawieniu wartości z równań (395a) i (396), 
da dla pola elektrycz nego: 


7 4x n3S4 TT ar 
ансоб у SI A ae СОЯ 
С ЭЎ І х 

| ү б, н 

47" MOJ / ч 
= „AD сов: 3%) 17 МЯ 
C йй Se uf V 

| 

| | 
LE I 
Analogicznie otrzymamy dla pola magnetycznego: \ ! 
X / 

ZDJ. \ M 

каяк FF сор; (397') Sos 

7 З 
Rys. 207. 


Wynika stąd ważny wniosek, że w płaszczyźnie ramy promieniowanie 
jest niezależne od kierunku. A więc antena ramowa w swojej płaszczyźnie 
promieniuje równomiernie we wszystkich kierunkach, tak samo jak dipol 
Hertza. Stąd też nazywają ramę dipolem magnetycznym, a wielkość: 


nSJ 
А 


nosi nazwę momentu magnetycznego anteny ramowej. Osią dipola magne- 
tycznego jest oś x-ów. 

Całkowitą moc wypromieniowaną przez ramę możemy więc z łatwością 
obliczyć, całkując wektor Poyntinga na powierzchni kuli, dla której za oś 
główną obraliśmy oś x-ów, а jako zmienną kąt т. 

Wektor Poyntinga wyniesie na podstawie równań (380) i (397): 
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Energja przenikająca w 1 sekundzie przez czaszę kulistą o powierzchni: 
ds=2nr* cosę dọ , 


wyrazi się różniczką: 
p 74771019193 78 


- Ау cos*y аф егё[$еК., 
с }, 


lub, po przejściu na prąd w amperach i moc w watach: 


7 п Sem а 


соѕ с do watów. 


аР == 260 z s kas 


Po wykonaniu całkowania w granicach od | > |do (+ | otrzyma- 


mamy analogicznie jak dla pola dipola elektrycznego w $ 13, moc wypro- 
mieniowaną przez ramę, czyli przez dipol magnetyczny: 


Pp, =807° f ‚у | = 320 7 | Зы J | watów. (398) 


Na 


Rzecz oczywista, że dla ramy, znajdującej się w nieznacznej odległo- 


ści nad ziemią, wykonamy całkowanie tylko w granicach od 0 do г , analo- 
gicznie, jak dla anteny otwartej ($ 13) i otrzymamy moc wypromieniowaną: 


n Semt Ja s 


Р, = 640 = - | wałów. (399) 


Аст 


Odpowiednio do tego oporność promieniowania ramy umieszczonej nad 
ziemią wyniesie: 


X T Sem? $ 
R, = 6407 =) = =10= (° п je. (400) 


* em 


O ile, jak założyliśmy, wymiary anteny są małe wobec długości fali, 
moc wypromieniowana nie zależy od kształtu anteny, lecz jedynie od jej 
powierzchni. 

Przez analogję do anteny otwartej wielkość 


ZEN Sem: 


he (400a) 


cm М 


możemy nazwać wysokością skuteczną ramy promieniującej Јак łatwo 
się przekonać, jest to wielkość bardzo mała. Tak np. dla fali ^ = 1000 т = 
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= 10° cm i ramy л = 10-zwojowej о boku а = Л = 200 ст, otrzymamy 
wysokość skuteczną promieniowania: 


m 1 
NZ SO: ta — 25 cm = 0,25 m. 


podczas gdy antena prosta o wysokości równej bokowi obliczanej ramy, 
a więc Л = 200 cm = 2 m, miałaby wysokość skuteczną he = 0,5.2= 1m 
(wzór 382 a). 


Jeżeli zrobimy porównanie wzorów na moc wypromieniowaną dla an- 
teny otwartej i anteny ramowej: 


LJAS 
Pow = 320 13 | ; | watów, (384-a) 


ПХ 


л" 


Pu = 640 т! | | watów, (399) 


to zobaczymy, że niema bezwzględnej przewagi promieniowania anteny 
otwartej nad anteną ramową. Sprawa polega na tem, że епегёја promie- 
niowana przez antenę otwartą, jest proporcjonalna do drugiej potęgi często- 
tliwości, podczas gdy do wzoru na promieniowanie anteny ramowej często- 
tliwość wchodzi w potędze czwartej. 


Porównując więc obie anteny możemy wyznaczyć dla każdego przy- 
padku częstotliwość krytyczną, poniżej której przewaga promieniowania 
leży po stronie anteny otwartej, a powyżej której promieniowanie anteny 
ramowej jest większe. 


17. Zasada działania odbiorczego anten. 


Oddziaływanie fali elektromagnetycznej na napotykane po drodze ob- 
wody elektryczne interpretować można w jeden z dwu sposobów: albo, że 
pole elektryczne, natrafiając w swej drodze na przewodnik, wytwarza 
między końcami jego różnicę potencjałów, albo też, że linje pola magnetycz- 
nego, przecinające ten przewodnik, indukują w nim siłę elektromotoryczną. 
Oba ujęcia prowadzą do tego samego wyniku i mogą być stosowane dowol- 
nie, co jest oczywiste, gdyż oba pola istnieją zawsze równocześnie, a energja 
może być oddana obwodowi tylko przy współdziałaniu obu pól, zaś siły 
elektromotoryczne indukowane przez oba pola, są równe co do amplitudy 
і fazy, a działają w obwodzie równolegle. Jednakże najdogodniej jest dla 
anteny otwartej wyjść z ujęcia pola elektrycznego, a dla anteny ramowej 
z pola magnetycznego. 
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a) Antena otwarta. 


Siłę elektromotoryczną, indukowaną przez pole elektryczne w antenie, 
wyraża nam całka (rys. 208): 


һ, 
B= | © dz . (401) 


0 


Gdy pole elektryczne jest jednorodne, a więc gdy falę uważać możemy 
za płaską, co — w dużej odległości od anteny nadawczej i przy nieznacznej 


Rys. 208, 
stosunkowo wysokości anteny odbiorczej — zawsze jest dopuszczalne, 
otrzymamy: 
Ее СА (401а) 


Jeżeli więc stacja nadawcza wytwarza w miejscu odbioru natężenie 
pola elektrycznego С = 10 |. V/m, a wysokość anteny odbiorczej wynosi 5 m, 
to w antenie tej pod wpływem fali powstaje siła elektromotoryczna: 


E,=5.10=50 > У. 


Pod działaniem tej siły elektromotorycznej powstaje w antenie odbior- 
czej prąd: 


F PPAS. (402) 


J ==, (402a) 


Antena odbiorcza może działać albo na obwód detektora stykowego, 
sprzężony indukcyjnie z anteną, przyczem sprzężenie obieramy zazwyczaj 
tak, aby w obwodzie detektora osiągnąć maximum mocy (patrz rozdział III), 
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albo też antena zasila obwód wejściowy (siatkowy) lampy katodowej, a wów- 
czas staramy się osiągnąć możliwie duże przepięcie, co w ostateczności spro- 
wadza się również do warunku maximum mocy. 

O ile przyjmiemy, że pole elektryczne fali jest pionowe, to maksymalna 
siła elektromotoryczna powstanie w antenie otwartej, ustawionej pionowo. 
Oczywiste jest, że ta siła elektromotoryczna nie zależy od kierunku fali 
przychodzącej w płaszczyźnie poziomej. Gdy natomiast antenę nachylimy 
pod kątem 9 względem pionu, to na nią będzie działał tylko rzut pola elek- 
trycznego na antenę, czyli ć cos %, Wartość ta stanie się zerem, gdy an- 
tena będzie ułożona poziomo, lub gdy fala będzie padała na antenę w kie- 
runku jej osi. 

Antena pionowa, użyta jako odbiorcza, posiada więc wybitną kierun- 
kowość w płaszczyźnie pionowej. Pionowa charakterystyka odbiorcza an- 
teny prostej odpowiada więc pionowej charakterystyce promieniowania tej 
anteny. 

Wysokość skuteczna pionowej anteny odbiorczej, ze względu na jedno- 
rodność pola elektrycznego w miejscu odbioru, równa się wprost wysoko- 
ści końca anteny nad ziemią czy też przeciwwagą, niezależnie od rozkładu 
prądu. Od rozkładu prądu zależy natomiast oporność skuteczna anteny od- 
biorczej, odnoszona zazwyczaj do wartości prądu w miejscu sprzężenia 
z odbiornikiem. 


b) Antena ramowa. 


„ Jeżeli fala posuwa się w kierunku osi x-ów, a oś ramy tworzy z tym 
kierunkiem kąt т (rys. 208 b), to powierzchnię ramy przecina składowa 
strumienia magnetycznego, prostopadła do płaszczyzny ramy, a więc 
Ф, = siny. Sita elektromotoryczna, indukowana w ramie, będzie: 


0d, 0 P 


sinę. 403 

dt 01 j ч) 

Jeżeli pole magnetyczne fali jest jednorodne, co — wobec znacznej od- 

ległości od anteny nadawczej i małych wymiarów anteny ramowej — zawsze 
możemy przyjąć, to mamy: 


s à | r 
P=nah, X, =nS 3, ѕіп o (i те | . 
0 
2тс 
А 
równanie to da nam wyrażenie na siłę elektromotoryczną indukowaną w га- 
mie: 


Po wykonaniu różniczkowania, z uwzględnieniem związku w = 


ёз == — 4 п 5 1, cos w ( AA sin. 
» с) 
Odpowiada temu wartość skuteczna siły elektromotorycznej odbiorczej: 
27с 


4, 


Е, 


nS siny cgs. е. т. (404) 
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Jednakże dla powietrza mamy w układzie сёз elektromagnetycznym, 
równość liczbową: 


możemy więc napisać: 


E; == С HEET sin Ф. (404a) 
Z równania tego wynika, że współczynnik przy ©, — przez analogję 
do określenia dla anteny pionowej. — nazwać możemy wysokością skutecz- 
па ramy odbiorczej: 
TaS 
„RBL бр (405) 


A 


Wysokość skuteczna ramy odbiorczej jest więc funkcją kierunku pada- 
nia fali przychodzącej. Jest ona zerem, gdy rama płaszczyzną swoją jest 
ustawiona prostopadle do kierunku fali przychodzącej, osiąga zaś swoje 
maximum, gdy rama leży w płaszczyźnie fali, a więc stoi prostopadle do 
kierunku jej pola magnetycznego. Rama odbiorcza posiada więc charakte- 
rystykę poziomą taką samą, jak rama nadawcza (rys. 205, $ 16). 

Z równania (405) otrzymujemy maksymalną wysokość skuteczną ramy 
odbiorczej: 
27п Sem? 


(Ke „max R (405a) 


4 
khem 


Jak łatwo się przekonać, rama odbiorcza o wymiarach małych w sto- 
sunku do długości fali, nie wykazuje własności kierunkowych w płaszczyź- 
nie pionowej, w której ona leży. Skoro bowiem strumień magnetyczny jest 
prostopadły do wektora Poyntinga, to w ramie zawsze otrzymamy maximum 
odbioru, dopóki wektor ten leży w jej płaszczyźnie, niezależnie od kąta, 
który rama tworzy z poziomem. 


A więc rama odbiorcza po- 
siada tę samą charakterystykę 
pionową, co rama nadawcza. 

Działanie odbiorcze anteny 
ramowej można wyjaśnić rów- 
nież przy pomocy pola elek- 
trycznego. А mianowicie, je- 
żeli płaszczyzna ramy tworzy z 
falą przychodzącą Каі) = 90 — 9 
(rys. 209), to w Боки А pow- 
staje siła elektromotoryczna: 


Rys. 209, 


a ' 
ғ — z cost, 
Е! = h Cm sin w ( — 
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natomiast w drugim boku A’ powstaje równocześnie siła elektromotoryczna: 


a 

x+ 2 Cos Y 

E" =h Cm sin w | — | Р 
с 


Wobec tego, że E’, і E”, posiadają ten sam kierunek, więc w obwo- 
dzie zamkniętym aa h h’ przeciwdziałają sobie, a działa jedynie ich róż- 
nica: 

E, = E} — Е," = 
a ' a 
| был) cos 0 r -- — cos Y 
К, $ 2 
= Cm A | sin » |é ———— 


|- sino (= ELE М | == 
с с 


= 2 Üm A cos w \ еа Jsin (7 la cost | . 
с A 
Gdy wymiary a są małe wobec 4 możemy napisać, podobnie jak 
w 5 16: 
А а 4 а Е @ ы 
sin (= cosy |> 7 — cosy = x —sin$ 
h À A 


i równanie na siłę elektromotoryczną dla ramy n - zwojowej sprowadzić 
do postaci: 


RNAS 
G< ` 


A 


Е. = 


która jest identyczna z wyrażeniem, otrzymanem przy pomocy pola magne- 
tycznego (równanie 404 a). 

Z tego wynika, że działanie pola elektrycznego na ramę odbiorczą jest 
zupełnie równoznaczne z działaniem pola magnetycznego, indukując w ra- 
mie siłę elektromotoryczną, równą co do fazy i amplitudy a działającą rów- 
nolegle z siłą elektromotoryczną, wzbudzoną przez pole magnetyczne. 

To samo zresztą można udowodnić i dla anteny otwartej. 


Prawo odwrotności A. Sommertelda. 


Jak widzimy, istnieje ścisła odwracalność między anteną nadawczą 
i odbiorczą, tak otwartą, jak i ramową. Zjawisko to uogólnił i udowodnił 
w sposób ścisły A. Sommerfeld w swojem prawie odwrotności dla promie- 
niowania fal elektromagnetycznych (Reziprozitats - Theorem der drahtlo- 
sen Telegraphie '). 


1) Jahrbuch 26 r. 1925 str. 93 i Jahrbuch 37 r. 1931 str. 167. 
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К, е a ki af M WH" ВУЧО СОР ИЛЧҮ PRUSA, 2 л КНР ЖОЕ Б.> « “тү. ТАД УТО НҮ CY 
У } ` АЙ а. к= » 


„Jeżeli w punkcie O, jakiegokolwiek ośrodka znajduje się antena dowol- 
nego typu А,, zaś w punkcie O, również dowolna antena А., to natężenie pola 
w miejscu odbioru będzie to samo przy tejsamej mocy nadawczej i czę- 
stotliwości, niezależnie od tego, która z tych dwu anten nadaje, a która od- 
biera". 

Twierdzenie to wypowiada innemi słowy, że skoro możliwa jest łącz- 
ność radjotelegraficzna na pewnej fali w jednym kierunku, jest ona mo- 
żliwa i w kierunku przeciwnym. Twierdzenie а ае: posiada dużą 
doniosłość praktyczną dla radjokomunikacji, szczególnie przy pomiarach 
wysokości skutecznej anten. 

Prawo Sommerfelda zawodzi, gdy na drodze fal działa obce pole ma- 
gnetyczne. Przypadek ten ma miejsce przy rozchodzeniu się fal odbitych 
w jonosferze (patrz niżej). 


18. Oddziaływanie anteny odbiorczej na falę elektromagnetyczną. 


Z chwilą, gdy pod działaniem fali elektromagnetycznej w antenie od- 
biorczej powstanie prąd, antena ta staje się anteną nadawczą i promieniu- 
je energję. Wypromieniowana energja jest tem większa, im większa jest 
oporność promieniowania anteny w porównaniu z opornością równoważną 
odbiornika energji i opornością strat anteny odbiorczej. Wynika z tego, że 
antena odbiorcza zbyt wysoka nie jest korzystna, pomimo, że w niej indu- 
kuje się większa siła elektromotoryczna. Antena taka posiada bowiem rów- 
nocześnie dużą sprawność promieniowania, a więc znaczną część energji 
pobranej promieniuje z powrotem. 

Jeżeli antena jest w rezonansie z falą, prąd w antenie jest w fazie 
z polem. Ponieważ zaś pola promieniowane są w fazie z prądem w ante- 
nie promieniującej, więc fala 
wtórna anteny odbiorczej, na- 
strojonej do rezonansu, jest w 
fazie z falą przychodzącą. Wy- 
nikiem tego jest, żew kierunku 
przeciwnym do ruchu fali pier- 
wotnej I (rys. 210-a) fala wtórna II 
sumuje się z falą pierwotną,w kie- 
runku zaś zgodnym odejmuje się 
od niej, Wskutek tego przed anteną odbiorczą następuje zśęszczenie linji pola, 
zaś poza anteną rozrzedzenie, jak to widać na rys. 210 b. Zjawisko to przypo- 
mina działanie ssące i powstawanie wirów za przedmiołami znajdującemi się 
w strumieniu cieczy lub gazu, albo też poruszającemi się w ośrodku ciekłym 
lub gazowym. 

Jeżeli oporność promieniowania anteny wynosi Rp, a pozostała opor- 
ność zastępczą obwodu odbiorczego R, to moc pobieraną z fali elektro- 
magnetycznej przez antenę da nam wzór: 


МЕНЕЕ 


Rys. 210-a. 


а" 


ji ; 406 
© WREDMY ag: 
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R 


N 407 
К+ А, > 


"odb. FF 


Wobec tego moc użyteczna w 
odbiorniku wyniesie: 


P, =P, qr =". (408) 


Jeżeli przyjmiemy oporność pro- 
mieniowania jako stałą, wyraże- 
nie to osiągnie maximum, gdy bę- 
dzie R=R, a więc antena od- 
biorcza da nam największą moc, 
gdy oporność użytkowa będzie 
równa oporności promieniowania Rys. 210-b. 
anteny. 


Ta maksymalna moc użytkowa wyniesie: 


ЕЗ _ ER те 


= = , 408 
ARS" '4R, © 4R, JB 


Pi тах == 


Jeżeli wszystkie wielkości wyrazimy w jednostkach сёз. e.st.i pod- 
stawimy z wzoru (386) wartości oporności promieniowania: 


2 he 
R, = 160 7? 8 Q = 16 2 śe. 107 cgs.e.st., 
ĄŻ 9 А 
to otrzymamy: 
Pu max = Ea . 10!°еге/зеК. (408a') 


Taką energję czerpie antena odbiorcza z pewnej powierzchni przekroju 
czoła fali przechodzącej. Powierzchnię tę znajdziemy, dzieląc pobraną moc 
przez wektor Poyntinga fali w miejscu odbioru (R. Riidenberg), wektor 
ten bowiem wyraża nam zgodnie z $ 6. moc, przypadającą na і ст? po- 
wierzchni fali, którą tu uważamy za płaską. 


Wektor Poyntinga w powietrzu i w jednostkach cgs.e.st. wynosi: 
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a stąd powierzchnia, z której antena odbiorcza czerpie moc: 


$— Pimax т 9 И Ке As ‚10% 


47 c. 3 Nem ә 
W 64 т" © -81037 16 z 


cm”, (409) 


Przy małej wysokości anteny powierzchnię tę możemy sobie wyobra- 
zić w postaci połówki poprzecznego 
przekroju walca, której powierzchnię 


wyraża wzór 8 = a> rys. 210-c, skąd 
znajdziemy promien półkola przekroju: 
1—1/2$24/2:3.37_ 
| | 7.167 


=>] 3—02%. (410) 
Rys. 210-c. 27 2 


W rzeczywistości powierzchnia przekroju nie będzie półkolem, lecz 
będzie miała kształt elipsy tem bardziej wydłużonej, im wyższa jest antena. 
Przeliczenia Riidenberga dowodzą, że antena odbiorcza wymaga do 
swego działania pewnej przestrzeni, a więc zbytnie zagęszczenie anten od- 
biorczych, nastrojonych na tęsamą falę, wpływa ujemnie na siłę odbioru. 
Ze zjawiskiem tem spotykamy się bardzo często w odbiorze radjofo- 
nicznym. 

Wzajemne oddziaływanie anten odbiorczych jest zjawiskiem bardzo 
złożonem, szczególnie gdy są one niezupełnie dostrojone i promieniują falę 
odbiorczą w różnych fazach. ') 


19. Fale elektromagnetyczne w dielektryku niedoskonałym i w prze- 
wodnikach. 


Dotychczas ograniczaliśmy się do fal, rozchodzących się w doskona* 
łym dielektryku, nie powodującym żadnych strat energji przezeń prze- 
chodzącej, a jeżeli uwzględnialiśmy obecność ziemi, to przyjmowaliśmy, 
że jest ona doskonałym przewodnikiem, do którego fala nie wchodzi, lecz 
ulega całkowitemu odbiciu. Założenie to przyjęliśmy, bliżej go nie uza- 
sadniając. 

W rzeczywistości ziemia jest przewodnikiem niedoskonałym, a raczej 
półprzewodnikiem, czyli równocześnie i niedoskonałym dielektrykiem, po- 
chłania więc część energji przesuwających się nad nią fal. By móc należycie 
ocenić jej udział w przewodzeniu fal, musimy wpierw rozpatrzeć zjawiska, 
związane z rozchodzeniem się fal elekromagnetycznych w dielektryku, po- 
siadającym równocześnie i przewodność. 


') Patrz т, i. J, Plebański, Przegl. Radj. III. r. 1925 (str. 13, 20, 57, 65 i 89), 
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Fale w ośrodku niedoskonałym najdogodniej rozpatrywać na przy- 
kładzie fali płaskiej, która nam daje znaczne uproszczenie równań, dla 
niewielkiego rozpatrywanego obszaru zresztą zupełnie usprawiedliwione. 
Zgodnie z założeniami, które dla fali płaskiej przyjęliśmy w $ 7, falę taką 
w dielektryku niedoskonałym wyrażą nam równania maxwellowskie: 


NY AE [Д 
di dx 
(411) 
0 N дс 
| == . 
dł ox 
Równania te spełni między innemi funkcja o postaci: ') 
É == бе” sin ш (ғ 2: |, | 
и 
| (а) 
AA = 
4 = NeT? sinj о ( - | — $ | | 
и 


która wyraża nam wielkości sinusoidalnie zmienne о amplitudzie tłumionej 
i jest analogiczna do równań, które otrzymaliśmy na fale w przewodnikach 
(patrz rozdział V). 

Po obliczeniu odpowiednich pochodnych cząstkowych °) i podstawieniu 


1) Zasadę logarytmów naturalnych oznaczamy tu przez e, by ją odróżnić od stałej 
dielektrycznej ©. 


*) Obliczamy pochodne: 


А Ох X 
= се “ cos wf £ — { 


zw ox x w 6 x «© 
— H Co E P”sInw | t — | — Сое V“ созш | t— . 
u L 


(UR X A 
=w ое 8: Cos w|t— =) 
ĝt u 


Bf X =0 AR 
= w Hae TPY cos w | t— | cosę--w ye ёл sin w ( t— | sinę. 
| и 


u 


OK н ЖЫ К U ох х 
АО = — p Moe © sin wf t— | —91— Кое ©” cos] wi P— — o к= 
Ох и и \ и 


7 20. R OWĄ x 
= — p e C7 sin w | 1— 


и 


367 


ich do równań (411) otrzymujemy układ dwu równań, wyrażający nam fale 
w półprzewodniku: 


x 


4700 е7 sin w | t— 
и 


AA Хх 
|906 coso | t— |= 


; X а АСЛ Í 
=—ß Koe-Prsin | t— Z) coset? ое сово (1—3 sin #2 
u u 


LOW ke X w DE. x ӯ 
— — e-e cos о (: =: | cos? — llo ёё" sin» | m | sin Ф 
u u 


(b) 


oraz 


X 


c © e х $ 
po oe coso | £ — | cosp pa 166878 sin o | £— |+ = 


и 


PRY. RÓJ х w © X 
=— hé eT? sin o | £(——|—— Со е7" cos w | £— A 
u u i 


W równaniach tych nieznane są wielkości: 
współczynnik tłumienia 8, 
szybkość rozchodzenia się fal u, 
natężenie pola magnetycznego Уо, 
kąt przesunięcia faz między obu polami 9, 


By obliczyć te stałe, obieramy kolejno warunki początkowe raz tak, 
aby była spełniona tożsamość: 


sin | — 1, cos o | £— ;|=0. 
и | 


powtórnie zaś tak, aby było: 


sin °( + m і coso | 1— |=" 
и u 


w еп Ra) w MOR x x И 
уезге сов © bi) cos p—— 9,6 8" sin о |£———|sing, 
u u u \ 


W przeróbkach tych zastosowano przekształcenia: 
sin (4 — Ê) = sin a cos 4 — cosa ѕіп 8, 


cos (2 — $) = cos х cos 2 -sina sin Ё, 


% 
podstawiając « = ш | t— R | , 


хо 
ll 
-5 
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Pozatem, wobec tego, że dla wszystkich wartości х < 79, wyrażenie 
етй" jest wielkością skończoną, oba równania możemy obustronnie po- 
dzielić przez to wyrażenie 


. Równania (b) dadzą nam więc następujące 
dwa układy równań: j 
ra r w + 
a) 4790 = — BHK соѕф-—– — 9(, ѕіп Ф, 
и 
{ i B Go 
pw N sing =— BCE czyli N sing =——, 
po 
(e) 
А "Acz . w 
B) cw = BN sing — — Wy соѕ $, 
u 
w > С «0 
090 cos = — — С, czyli 90, cos 9 = — =. 
Wil 


Po podstawieniu otrzymanych wartości na 4, sin% i {ocos do obu 
pozostałych równań, otrzymujemy wkońcu dwa równania z niewiadomemi 
Biu: 


28 ; 
4no=—, czyli = 270ори, 
pu 
х (9) 
© В? | 
єшх==-————-—, 
nu? pw 


skąd, po podsławieniu wartości 5 do drugiego z tych równań otrzymujemy 
równanie dwukwadratowe względem u: 


4r? op? ці 4-е о? рш? — о = 0 


(е) 
które daje nam rozwiezanie: 


g? о? 


Е дека, = Л үз+ (+ 
Ц? = - 


Fa 25? w Н 
czyli ae 
/ 45° 
> 1 | -&°/? M ы УРТ) (1) 
em | m | r) 
sp з? 2 


Równanie (f) możemy przekształcić, mnożąc licznik i mianownik przez 


Radjotechnika, — 24. 
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skąd otrzymujemy: ') 


== (412) 


1 1 
u = = * == = sE 
yep Ў, 1 4з? 
— (1 1 
үлүе. 
Przy pomocy równania (412) możemy obliczyć dalsze niewiadome. 


A mianowicie przy pomocy pierwszego z równań (d) znajdziemy współczyn- 
nik tłumienia fali w dielektryku niedoskonałym: 


= 2590—2526. BRPO =, (413) 


= 
NV |= 

n 
ч 

— 
3 


Z równań zaś (c) mamy: 


оа TAPE W. E D ADS ааа (414) 


соф w Р + (te lk 


oraz: 
№ == VAL, sin? т +- 9,7 соѕ pF —— y L 


n2 
. . Pył "| 
co, po podstawieniu wartości e 


— z drugiego z równań (d), daje nam: 
w 


łą = — ZA > ү eM "p (415) 


We wszystkich prawie przypadkach, z którymi spotykamy się w radjo- 
komunikacji, mamy do czynienia z ośrodkami o przenikliwości magnetycznej 
„== 1, czyli 
1 1 
Progs. e. si, == == ° 
DR 9102 

Tę też wartość możemy wprowadzić do wszystkich powyższych równań 
zamiast y, jeżeli równania te wyrazimy w układzie cgs elektrostatycznym. 

Jeżeli mamy: 

45° 


s? fe 


$ | 


1) Pierwiastek z różnicą wyrazów w mianowniku nie posiada znaczenia, gdyż 
daje rozwiązanie urojone. 
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co odpowiada mniejszym stosunkowo częstotliwościom, wzory (412) do 
(415) możemy uprościć do postaci następujących: 


1 1 
те КЕРҮҮ ЕГШ У СҮТ СУ ауе, 
ŻE | | c З ао 
з\к) ратуу 
Г 275 > 2тсүр 
kz y КАЛГЕ ТЛ Т PR 
V : | 7) V z j 
1 
tę. (414a) 
0 Ее 
p: 
$ 25 
„=—%.}/ 25. (415а) 
Gdy natomiast jest: 
605 
ef ` Р 
co jest spełnione przy bardzo wielkich częstotliwościach, otrzymujemy: 
u>=—, (412b) p> azo E, (413b) 
yep Я 
ТЕЧ (414b) ZĘ PA 
go D lo % — Éo | к (415Ь) 


Z równań (412) do (415), jeżeli гаіоғутус = 0 (doskonały dielektryk), 
otrzymamy: 


1 є 
Н==——— б == о = == Ta iR ы 
Ve p . i 0, tgo 0; UM “у 


zgodnie z wynikami, otrzymanemi dla doskonałego dielektryka м $ 7. 
Na równaniach tych oparliśmy teorję rozchodzenia się fal w powietrzu. 


Fale w przewodniku. 


Jeżeli wreszcie spełniony jest warunek: 


371 


TAB 779 ZANO ЧӨӨ | RZ NY EPE BAS ZAWO, ОКЛАД 
, = * . ү” м + Li А РОТЕ 77 


który jest równoznaczny z pominięciem prądu przesunięcia wobec prądu 
przewodzenia (ośrodek jest wówczas praktycznie przewodnikiem), możemy 
napisać: 


Vi кз Ө 


a wówczas wzory (412) do (415) upraszczają się jeszcze bardziej. 
Otrzymamy w ten sposób równanie na szybkość rozchodzenia się fal 
w przewodniku: 


АЙШЕ Бан; (416) 


3 ш 
Współczynnik tłumienia wyniesie: 
B=2r/ofiu=V/2nowy. neper/cm. (417) 


Kąt przesunięcia faz między polem elektrycznem i magnetycznem wy- 
znaczy nam: 


т 5 
tgp=l, kąd P=c-—=— т, 418) ! 
gY? skąd $ Aż 4 (418) ') 


z czego wynika, że w przewodniku przesunięcie faz między obu polami wy- 
nosi 45", 
W reszcie 
- /23 
K о = Co V uf Р) (419) 


Wzory (416) do (419) możemy stosować w przypadkach, w których prąd 
przesunięcia można pominąć wobec prądu przewodzenia, a więc, gdy dany 
ośrodek można uważać za przewodnik. Doszlibyśmy do nich również, gdy- 


; ; д iR 
byśmy w założeniu (411) pominęli człon = - SĘ ‚ odpowiadający prądowi 


przesunięcia, 

Błąd popełniony przez pominięcie prądu przesunięcia wynosi około 
10%, gdy F = 5, a około 5%, gdy z = 10, 

Następująca tabelka pozwoli nam zorjentować się, dla których często- 


tliwości uważać możemy powierzchnię ziemi za przewodnik. Na podstawie 


1) Ze względu na znak ujemny przy Xo. (patrz teorja wektora Poyntinga § 6). 
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7" WIET w аљ SOWY Шу, т 


KZ PYT ЬУ АРГА ЛЫ Ан KPP RZ W WRN NALE SW VA 168 (Jari Ta БОВЕ о раге ski 


badań amerykańskich *) przyjąć możemy dla różnych rodzajów powierzchni 
ziemi: 


Grunt b. dobrzej, 
przewodzący, 
wilgotny 


Woda 


morska 


Grunt 
średni 


Rodzaje gruntu Grunt źle przewodzący 


1075 | 0od107*do107* 


5 


Pierwsza z tych rubryk odnosi się do wody morskiej, zaś wartość 
з = 107'* cgs e. m. jest średnią wartością dla terenu płaskiego i średnio 
zalesionego w Europie. 

Wartości mniejsze od s = 107'* cgs. e. m. spotyka się w terenach 
górzystych i silnie zalesionych (Karpaty, półwysep Skandynawski). 

Dla rubryk, podanych w poprzedniej tabelce, otrzymamy następujące 
górne granice częstotliwości, przy których błąd popełniony przez pominięcie 
prądu przesunięcia nie przekroczy: 


2 С" Se 5. е, =) 
W JB za! £ 
10 (2 10 8 | ' 


) Y 2С" Se 5. ©. m. 
lub też 10% [7 Е ra ер: | r 


Wyniki przeliczeń można ująć w następującą tabelkę: 


pa Segs e.m ; 
Górna = 1074 105% 
granica ~. 
częstotliwości 
w kcjsek. 


22.500 | 9.000 | 1.300 


45,000 | 18.000 | 2.600 


Z tabelki tej wynika, że godząc się z błędem 5-cio procentowym — mo- 
żemy uważać morze za. przewodnik dla fal powyżej 13 m długości, zaś 
średnią glebę (5 = 10—!%сбѕ.е. т.) — dla fal dłuższych od 230 m. 
Należy zaznaczyć, że w wielu przypadkach spotyka się wartości s większe, 
niż podane w tabelce, wskutek czego wzór uproszczony ogranicza się do 
częstotliwości odpowiednio mniejszych, niż obliczone w powyższej tabelce. 


О ile wielkość „BAY 3, stosować możemy z dostatecznem przybliże- 
Е 


1) Report of Committee on Radio Propagation Data, Proc. IRE 1933, Ostatnie 
badania R. L. Smith-Rose'a, ogłoszone w Proceedings Royal Society wskazują, że о i = 
ziemi nie są wielkościami stałemi, lecz rosną z częstotliwością fali. 
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niem wzory uproszczone (412a) do (415а). W wielu przypadkach prak- 
tycznych warunek ten będzie spełniony. 


Szybkość rozchodzenia się tal. 


Wzory (412), (412a) i (416) dowodzą, że w półprzewodnikach (poję- 
cie to, jak widzimy z poprzedniego, jest związane z częstotliwością fali) 
i w przewodnikach szybkość rozchodzenia się fal jest mniejsza, niż w die- 
lektryku o tych samych р. i = i to tem mniejsza, im większa jest przewodność 
ośrodka i im mniejsza jest częstotliwość fali. 

Szybkość rozchodzenia się fal w typowych ośrodkach i odpowiadające 
im długości fali zebrane są w następującej tabeli. Wartości te obliczono, 
stosując uproszczenia w granicach podanych wyżej norm. 


REZ WA RER | | 
ра ийын | 150 1500 | 15000 150000 


3100 


llem/s 


Powietrze |- 


20000 | 2000 200 20 2 


А т 


Miedź 
a==5,107* 
сб5, е. т, | Xm 


llem/s 


5,45. 10% | 17,2.10° | 54,5.10° | 172. 10* | 545.103 


0,0036 0.00115 | 0,00036 | 0,000115 | 0,0000036 
-—- ———————— 
38,5.10° | 122.10° | 385.10" | 1190.10° 8400. 10° 


Woda 


morska 
с = 107! 
cgs. е, m. 


llem/s 


| 5-2 NECIE SLE Z 


к 


25,5 8,15 2,55 0,80 0,56 


73.10* | 80.10" 


Ziemia и... | 3,85. 10° | 12,2.10* | 38,5.10* | 
з= 10-9 — — 
cgs. e. m. | | 255 | 81,5 25,5 | 4,9 0,53 


Jak widać z tego zestawienia, fale elektromagnetyczne rozchodzą się 
w ośrodkach innych niż powietrze, a w szczególności w ośrodkach przewo- 
dzących, ze znacznie mniejszą szybkością, a długości fal, odpowiadające 
poszczególnym częstotliwościom, są znacznie krótsze. 


Tłumienie tal. 


Q 


Współczynnik tłumienia 3 fal elektromagnetycznych w półprzewodni- 
kach i przewodnikach ma to samo znaczenie fizyczne, co współczynnik tłu- 
mienia linji elektrycznej. 

Współczynnik tłumienia pozwala obliczyć, na jaką głębokość przeni- 
Каја w dany ośrodek fale o różnych częstotliwościach. Zwykle jako miarę 
przenikania przyjmuje się głębokość, na której natężenie pola danej fali 
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równa się 1/e natężenia pola na powierzchni danego ośrodka, chociaż przy 
dostatecznie dużych natężeniach pola na powierzchni, fala może być od- 
bierana na głębokościach znacznie większych. 


Dla półprzewodników głębokość ta wynosi: 


am ү ч [ зз І (420) 


J 2% 2р 


Wzór ten możemy uprościć dla: 


45° RY ерта 
— >10 do а= — / - : 420 
ef AS тА 
zaś dla wartości: 
A ол do асл, (420b) 
syf > TEN р 
Dla przewodników otrzymamy na podstawie wzoru (417): 
1 
POREDA: R. (421) 


2күзу./ są ү зро 


We wzorach tych wszystkie jednostki muszą być wyrażone w tym 
samym układzie сб. 

Dla ośrodków niemagnetycznych podstawiamy w układzie сёз. e. st. 
1 1 
I= =——— zaś kładzie сёз. e. m. podstawia „= 
t 4 а! w układzie сб. е podsławiamy | 1. 

Następująca tablica podaje szereg wartości na a w centymetrach dla 
najczęściej spotykanych ośrodków: 


| 1.5.40 19155.107 


Miedź 


a 45, 10! cgs. e. st. 0,058 0,0184 | 0,0058 0,00184 0,00058 


Woda morska 
в = 9,10” cgs. e. st. 412 130 | 41,2 13 5,3 
e == 80 cgs. e. st. 


Grunt średni 
a=9,10'cgs.e.st. | 4120 1300 :; 412 212 200 
e = 14cgs. e. st. | 


Gr. źle przewodz. 
5 = 9 , 10° cgs. e. st. | 42000 
e = 5с@5.е.5{. | 


15900 | 11850 | 11850 11850 
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Ze wzorów i z zestawienia wynika, że tale przenikają do ośrodka tem 
głębiej, im gorsza jest jego przewodność i im większa jest jego stała die- 
lektryczna oraz im mniejsza jest częstotliwość fali. 

Liczby, zawarte w tablicy dowodzą, że fale elektromagnetyczne, szcze- 
gólnie najmniejszych częstotliwości, przenikają stosunkowo głęboko do wo- 
dy i do ziemi. Dzięki temu zjawisku przy pomocy najdłuższych fal sto- 
sowanych w radjokomunikacji można się porozumiewać z łodziami podwod- 
nemi, zanurzonemi na znacznej głębokości. 

Do ziemi, szczególnie przy złej przewodności, fale przenikają znacznie 
głębiej niż do wody — ma to miejsce nawet przy bardzo wielkich czę- 
stotliwościach. Jak zresztą wynika ze wzoru (420 b), powyżej pewnej 
częstotliwości, wynoszącej w przybliżeniu: 


/40 «2 
izy 107632, (422) 


głębokość przenikania fal do gruntu źle przewodzącego jest niezależna od 
częstotliwości. 


Dzięki przenikaniu fal do ziemi można stosować, szczególnie do celów. 


odbiorczych, tak zwane anteny ziemne, w postaci przewodników zakopanych 
na pewnej głębokości w ziemi. 

Do przewodnika doskonałego (о = 00) natomiast fale elektromagne- 
tyczne nie przenikają wcale, dla niego bowiem a = 0. Stąd też mówimy 
o doskonałym przewodniku, że odbija on falę całkowicie. 


20. Zachowanie się fali w pobliżu ziemi. Teorja Zennecka. 


Wobec tego, że ziemia jest półprzewodnikiem, pole elektromagnetycz- 
ne fali, posuwającej się nad nią, wytwarza w niej zarówno prądy przewodze- 
nia, jak i prądy przesunięcia. Prądy przewodzenia związane są nieodłącz- 
nie z wytwarzaniem ciepła Joule'a co popierwsze—powoduje zmniejszenie 
się energji fali, poruszającej się wzdłuż powierzchni ziemi, a powtóre—wpły- 
wa na zmianę kierunku poruszania się tej fali, a więc na odchylenie wektora 
Poyntinga. Skoro bowiem część energji wchodzi do ziemi — co do której 
zakładamy, że powierzchnia jej leży w płaszczyźnie równikowej anteny 
promieniującej — wektor Poyntinga musi posiadać składową skierowaną do 
ziemi, a zatem wektor wypadkowy nie może już przebiegać równolegle do 
płaszczyzny równikowej, lecz uleśa pewnemu nachyleniu. 

Teorję zjawiska rozchodzenia się fal nad przewodnikiem niedoskonałym 
podał pierwszy J, Zenneck *) dla fali płaskiej, uogólnił ją zaś dla fali kuli- 
stej A. Sommerfeld °). 

Można tu się oprzeć na zachowaniu się promienia elektromagnetycznego 
na pograniczu dwu ośrodków zgodnie z prawami optyki. A mianowicie pro- 


) J, Zenneck, Fortpflanzung ebener cćlektromagnetischer Wellen längs einer ebe- 
пеп Leiterfläche. Annalen d. Physik 23, str. 846, r. 1907. 

*) А, Sommerfeld, Ueber die Ausbreitung der Wellen in der drahtlosen Telegra- 
phie, Апп, d, Physik 18, str. 665, r. 1909, 
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mień świetlny, padając na płaszczyznę rozdziału dwu ośrodków o różnych 
gęstościach optycznych (szybkościach rozchodzenia się fal), ulega w przy- 
padku ogólnym częściowemu odbiciu i częściowemu załamaniu. Znaczy to, 
że część przychodzącej energji powraca do pierwszego ośrodka, a część 
przenika do drugiego ośrodka. 

Zjawiskami odbicia 
i załamania rządzą 
dwa prawa podsta- 
wowe (rys. 211): 

a) Kąt padania a 
równa się kątowi od- 
bicia v’, 

b) Kąt padania х i 
kąt załamania $ są 
związane prawem 
Snell'a (Snelliusa): 


Rys. 211 a i b. 


sin z и, 


— == const = — =N, (423) 
sin и, 


w którem 4, i u, są szybkościami rozchodzenia się fali w obu ośrodkach. 


Stosunek "= n nazywamy współczynnikiem załamania danych dwu 
lo 


ośrodków. 

Zwykle przez współczynnik załamania pewnego ośrodka (współczyn- 
nik załamania bezwzględny) określamy stosunek szybkości światła w da- 
nym ośrodku do szybkości światła w próżni: 


Л = A (423a) 


Równanie (423) możemy więc również napisać w postaci: 


AZS (423b) 
sin б п 


Z prawa Snell'a wynika, że promień prechodzący z ośrodka o więk- 
szej szybkości (optycznie rzadszego) do ośrodka o szybkości mniejszej 
(optycznego gęstszego), załamuje się zbliżając się ku prostopadłej do po- 
wierzchni rozdziału obu ośrodków, wystawionej w pukcie padania, w prze- 
ciwnym zaś przypadku — załamuje się oddalając się od tej prostopadłej. 

Wynika zeń dalej, że w przypadku, gdy promień pada stycznie do pła- 
szczyzny rozgraniczającej dwa ośrodki (2 == 90°) ulega on również czę- 
ściowemu załamaniu w kierunku ośrodka gęstszego (rys. 211). Kąt т, 
pod którym wówczas następuje załamanie, jest największym kątem zała- 
mania, jaki można otrzymać na pograniczu tych dwu ośrodków i nosi nazwę 
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kąta granicznego czyli kąta Brewstera. Kąt Brewstera otrzymamy, podsta- 
wiając w równaniu (423) sin « = 1, a więc: 


sin fęr =sinr = 22. (424) 
1 


Promień odbity zaś porusza się nadal w kierunku stycznym, a więc 
pod kątem 90° do prostopadłej w punkcie podania. 

Gdy promień pada pod kątem ; z ośrodka gęstszego do rzadszego, 
następuje całkowite odbicie, a więc niema przejścia energji do ośrodka 
rzadszego. 

Na podstawie równań (423) i (424) możemy obliczyć współczynniki 
załamania i kąt Brewstera dla półprzewodników, posługując się równa- 
niem (412). A mianowicie zakładając, że ośrodki, które nas interesują, 
są niemagnetyczne i obierając układ cgs. elektrostatyczny (r = c”), otrzy- 

и 


mamy: 
А AE ПЛ? 


Zaś kąt Brewstera dla dwu ośrodków o stałych £,, 9, ie», 5, określi 
nam funkcja: 


(425) 


siny = 1° To s || ч оз т Ы = $ (426) . 


W najbardziej dla nas ważnym przypadku: эй — ziemia, pod- 
stawiając: 


otrzymamy: 


siny = (426a) 


ТЕТ 


Wskutek obecności promienia załamanego w kierunku ziemi wypadko- 
wy wektor Poyntinga fali elektromagnetycznej odchyla się ku dołowi od 
kierunku poziomego pod pewnym kątem 2 (rys. 212a), który jest tem 
większy, im większa część energji wchodzi do ziemi. 

Zgodnie z twierdzeniem Poyntinga wektor pola elektrycznego, jako 
prostopadły do kierunku fali, również odchyla się od pionu w kierunku 
ruchu fali o ten sam kąt 0, można więc rozłożyć go na składową pionową ć. 
i składową poziomą Су związane zależnością: 


‹ 
Gx 


tg ò = = ' 


Gz 
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wskutek czego linje pola elektrycznego fali nie trafiają do ziemi prostopadle, 
lecz pod kątem (rys. 212 b). Pole magnetyczne fali, jako prostopadłe do 
płaszczyzny padania, wskutek tego zjawiska nie ulega zmianie. 


Rys. 212-a. Rys. 212-b, 


Według obliczeń Zennecka (1. c.) wielkość ta wyraża się wzorem !) (gdy 


jednym z ośrodków jest powietrze: о, = 1, s, = 1 drugim ziemia: о, = о, 
„: ые b MAPIE, af 2 
g | Ryl Је, | Р fe? ( ) 
2 1 =— 
4 VETE 
który dla = < 1 (dobra przewodność, mała częstotliwość fali) upra- 
з? 


szcza się do postaci: 
с 
tg = = "BĘ (427a) 


Jak wynika z równania (427) nachylenie wektora pola elektrycznego 
jest tem mniejsze, im mniejsza jest przewodność gruntu, a w miarę zbliżania 
się do wartości о == соо dąży do zera. Wyniki te są zgodne z rozważaniami 
5 19, w których wykazano, że fale wnikają tem głębiej w ziemię, im gorsza 
jest przewodność, a nie wnikają wcale do przewodnika doskonałego(o = оз), 
nad którym przechodzą bez załamania. Straty energji fali, rozchodzą- 
cej się wzdłuż ziemi, są więc tem większe, im gorsza jest przewodność grun- 
tu. Jest to zgodne z doświadczeniem, gdyż nad morzem fale rozchodzą się 
o wiele lepiej, niż nad lądem. 


1) Zagadnienie to rozwiązał nieco inną metodą prof. G.W.O. Howe w artykule 
„The Tilt of Radio Waves and their Penetration into the Earth" WEEW X, str. 
767 — 391, r. 1933. 
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Pozatem nachylenie wektora pola elektrycznego rośnie wraz z zwięk- 
szeniem częstotliwości fali. 

Przy dobrej przewodności (np. nad morzem) i długich falach nachy- 
lenie wektora pola elektrycznego jest bardzo małe, dla fal radjofonicznych 
nad lądem jest ono rzędu kilku stopni, zaś dla fal krótkich i złego gruntu do- 
chodzi do kilkudziesięciu stopni. Wyniki tych obliczeń zgadzają się bardzo 
dobrze z danemi doświadczalnemi. 

Wskutek wnikania energji elektromagnetycznej w ziemię mamy do 
czynienia właściwie z dwiema falami: jedną biegnącą w powietrzu nad zie- 
mią, drugą poruszającą się w ziemi '). Wobec różnicy szybkości rozchodze- 
nia się obu fal, fala znajdująca się na pograniczu (na powierzchni ziemi), 
a będąca składową poziomą pola elektrycznego, musi mieć jakąś wypadko- 
wą szybkość rozchodzenia się i wskutek tego nie jest w fazie ze składowe- 
mi pionowemi pól elektrycznych obu tych fal. Zgodnie z Zenneckiem przesu- 
nięcie faz p w czasie między с: i Су dla fali powietrznej wyraża zależność: 


tg29 = =; (428) 


W razie rozchodzenia się fali nad przewodnikiem, za jaki uważać mo- 
żemy ziemię, uwzględniając zastrzeżenia $ 19-бо, przesunięcie faz w cza- 
sie między obydwoma polami wynosi 45", 

Wskutek tego przesunięcia faz pole elektryczne ani w powietrzu, ani 
w ziemi nie posiada określonego kierunku, lecz jest polem wirującem elip- 
tycznie. Kierunek zaś podany wzorem (427) jest jedynie kierunkiem wię- 
kszej osi tej elipsy. Przykład takiej elipsy, dla warunków wyjątkowo nie- 
korzystnych (5 = 107'* сбѕ. e. m.) podaje według Zenneck'a rys. 212 c. 

Wobec tego i stosowanie wzoru (472-a) wymaga pewnej ostrożności gdy 
przy jego pomocy określamy kierunek wektora wypadkowego (Howe |. c.). 

A mianowicie wzór przybliżony (427a) słuszny jest wówczas, gdy 
mierzymy oddzielnie składową pionową i oddzielnie składową poziomą 
pola elektrycznego. Gdy natomiast mierzymy nachylenie pola elektryczne- 
бо, nachylając antenę pionową tak, aby 
otrzymać w niej największą siłę elektro- 
motoryczną, otrzymany kierunek wypad- 
kowego działania obu wektorów, z których 
poziomy, jako opóźniony w fazie o 45" 


‹ 
cm 


_h=2o00m 


2 
z chwilą, gdy pionowy przechodzi przez 
amplitudę. Wobec tego nachylenie, przy 
którem w antenie powstaje maksymalna siła 
elektromotoryczna, określa się zależnością: 


| ORZEŁ. AR (427b) 
Rys. 212-c. V2 Gz 2 | 5 


1) Patrz np. J. Zenneck, Lehrbuch der drahtlosen Telegraphie, 


względem, pionowego ma wartość 


777771у77777777777/77?71777/7/7777777777, 
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Nachylenie wektora pola elektrycznego zaznacza się przy odbiorze na 
antenę pionową, na którą działa tylko składowa pionowa pola. Dlatego w dal- 
szym ciągu, podając natężenie pola elektrycznego w miejscu odbioru, bę- 
dziemy mieli na myśli jego składową pionową. W szczególny sposób za- 
znacza się nachylenie wektora pola elektrycznego na charakterystykę od- 
biorczą anteny typu L, o długiej części poziomej w jednym kierunku (rys. 
213-a i b). Składowa pozioma pola indukuje w części poziomej anteny siłę 
elektromotoryczną, która sumuje się z siłą elktromotoryczną, indukowaną 
w części pionowej. Skutkiem tego, gdy część pozioma anteny jest zwrócona 
zgodnie z ruchem fali (rys. 213-a) następuje wzmocnienie odbioru, gdy część 
pozioma zwrócona jest przeciw ruchowi fali (rys. 213-b), otrzymujemy 
osłabienie odbioru. Wskutek tego charakterystyka odbiorcza anteny Ł po- 
siada kształt podany na rys. 213-c. 


Ez 
Èx б 
"TZW у 
Е, 
GR Ку ЖР: 
Куз. 213. с 


Opierając się na prawie Sommerfelda, możemy przewidzieć, że an- 
tena L posiada taką samą charakterystykę nadawczą, co zresztą można 
udowodnić i w inny sposób '). Antena L nadawcza promieniuje najsilniej 
w kierunku końca uziemionego, a więc najlepsze warunki pracy otrzymamy, 
gdy antenę nadawczą i odbiorczą zwrócimy częściami pionowemi ku sobie. 


Rzecz oczywista, antena /, traci swe własności kierunkowe jak na- 
dawcze, tak i odbiorcze przy dobrej przewodności gruntu. 


Składową poziomą wykorzystuje się również w odbiorze przez zasto- 
sowanie t. zw. anteny falowej (Beverage, Rice, Kellog). Jest to linja elek- 
tryczna zawieszona nisko nad ziemią, o długości równej w przybliżeniu 
długości fali odbiorczej. Po stronie zwróconej ku stacji nadawczej linja 
ta jest uziemiona przez oporność równą jej oporności falowej, zaś na końcu 
przeciwległym znajduje się odbiornik. Fala przychodząca indukuje wzdłuż 
anteny siły elektromotoryczne, które wytwarzają fale bieżące w obu kie- 
runkach. W kierunku ku odbiornikowi fale te biegną w fazie z falą w powie- 
trzu i sumują się, zaś w kierunku przeciwnym, trafiając na oporność równą 


1) Patrz m. i. Zenneck, Lehrbuch. 
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oporności falowej linji, uziemiają się bez odbić. Antena falowa ma więc 
charakterystykę odbiorczą jednokierunkową *). 


21. Obliczenie zasięgu fal. Wzór Sommerfelda. 


Wskutek pochłaniania energji fali elektromagnetycznej przez ziemię, 
natężenie pola elektrycznego fali biegnącej w płaszczyźnie równikowej 
nie da się wyrazić odwrotną proporcjonalnością, jak to wyprowadziliśmy 
w $ 12-ym dla warunków idealnych (wzór 381): 


Bzz) zu Vla; 
а 


km ^km 


Amplituda fali na skutek tłumienia spowodowanego pochłanianiem bę- 
dzie malała szybciej, niż to wyraża wzór Hertza - Riidenberga, chcąc więc 
otrzymać wyniki zgodne z rzeczywistością, do wzoru tego wprowadzić mu- 
simy jakiś czynnik zmniejszający S, będący funkcją częstotliwości, odle- 
głości i własności gleby (с, = i ewentualnie |»). 

Ścisłe rozwiązanie dla wartości tego czynnika, tłumiącego w przypadku 
ogólnym dał А. Sommerfeld, wyrażając go jako funkcję t. zw. (przez niego) 
„odległości liczbowej“ (numerische Distanz) *): 


S=f (da), 
gdzie, dla ośrodków niemagnetycznych, @„ wyraża się wzorem: 
э үз 
4 ai 3) sai ү 
dyszzf = e а (429) 


ЕЕЕ); 


w którym poza oznaczeniami stosowanemi w $ 19 mamy: с — szybkość świa- 
tła równą 3.10 '# cm/s., d — odległość od nadajnika. Gdy wszystkie wiel- 
kości są wyrażone w układzie cgs. e. st., odległość liczbową d, otrzymuje- 


my w cm. 
Jeżeli jednym z ośrodków jest powietrze (=, = 1, o, = 0), możemy na- 
pisać =, ===, 0,*=0,a wzór na odległość liczbową sprowadza się do wy- 
rażenia: 
nfa 

d, „e ES у 46 › (429a) 

ce yoia 

V 1+ ут 


i) Teorję anteny falowej podał S. Manczarski w artykule „W jaki sposób został 
polepszony odbiór japońskiej stacji JND ?* w Przegl. Radjott Nr. 1 do 4, r. 1930, 


*) Patrz m. і, В. у, d. Pol, Ueber die Ausbreitung elektromagnetischer Wellen 
Jahrb. 37. str. 152, r. 1931. 
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Jeżeli w tym wzorze wyrazimy о w jednostkach сйз. e. st. ЕА 


wprowadzimy A = 3 i wyrazimy je w km, d również wyrazimy w km, to 
otrzymamy: 


T dym 
dy Em ET иы: TOET УЗ (429Ь) 
g ” Gę, m. “ка |” 
һе J/1+( eH 


Е 


Wzór ten możemy uprościć z tem samem ograniczeniem, które omó- 
wiono w $ 19. A mianowicie gdy jest: 
67109 6а na) SĘ 


49%ы. : 


, >1, czyli 
‚УД | E 
otrzymujemy: 


4 105 


dnem = о 
65 cgs e. m. Ма 


(429c) 


Jak wykazał у. d. Pol. (1. c.), funkcję 5 wyrazić można z dostateczną 
dokładnością wzorem: 


S=fld,) = 2034, (430) 
2+4, + 0,6 dn? 
Dla wartości d, = 20 wyrażenie to upraszcza się do postaci: 
бш, (430а) 
24, 


Przy pomocy tej zależności obliczyć można natężenie pola elektrycz- 
nego (jego składowej pionowej) w dowolnej odległości od stacji: 


hen Ja 2+0.3d 
E ер. чыл BTOB TE 431 
г 120 dym kkm 2 -+ d, -|- 0,6 ах b Vim í ) 


Zamiast momentu prądowego hJ można wprowadzić do wzoru (431) 
moc wypromieniowaną, posługując się wzorem (385). Wprowadzając do 
przeliczeń ка, dkm, Pkw otrzymamy !) wzór Sommerfelda - у, d. Pol'a: 

300 > 2--0,3d, 


' - 1. V/m 432 
dym 2+-d,„-|-0,6d,* (432) 


') 


Le А 
— hkm И Pkw. 


h 
i т? Ј =- 
Pkw = 0,16 | АЗ + 


JĄ? 
i stąd A, 


ёт 
co, po podsławieniu do wzoru (381), daje: 
т = 300 , — 
LA -L 1 yBW=Ż-VPw. 
dkm kkm 0,47 dkm 
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Wobec tego, że w wyrażeniu na odległość liczbową występuje iloczyn 
a)", ta sama krzywa, obliczona dla pewnych wartości 5 і А, będzie 
również słuszna dla całego szeregu s i à, byleby iloczyn (5/9) był 


stały (oczywiście w granicach, gdzie jest spełniony warunek F > e, 


oraz gdy = pozostaje tosamo). 


Wobec tego, że przeliczenie poszczególnych wartości ć ze wzoru Som- 
merfelda - v. d. Pol'a jest niedogodne, oblicza się odpowiednie krzywe dla 
żądanego с i żądanych długości fal, odniesione do 1 kW wypromienio- 
wanego. Natężenie pola, wytworzone przez stację o dowolnej mocy wypro- 
mieniowanej, otrzymamy, mnożąc wartość otrzymaną z krzywej, przez ү Pkw 

Z równania Sommerfelda - v. d. Pol'a łatwo się przekonać, że tłu- 
mienie fal elektromagnetycznych rośnie szybko z częstotliwością. Innemi 
słowy, zasięg stacji przy tejsamej mocy wypromieniowanej jest tem mniej- 
szy, im krótsza jest fala. 


22. Wpływ krzywizny ziemskiej. Wzory Watsona i Eckersiey'a.') 


Teorja Sommerfelda nie uwzględnia dwu bardzo ważnych czynników: 
kulistości ziemi i obecności również kulistej, koncentrycznie względem zie- 
mi umieszczonej jonosfery, znanej pod nazwą warstwy Heaviside'a- Ken- 
nelly'ego. 

Wskutek nieuwzględnienia kulistości ziemi, wzór (432) może być sto- 
sowany jedynie do odległości, nie przekraczających 150 do 200 km, a więc 
w granicach, w których ziemię praktycznie uważać możemy za płaską. Na 
większych odległościach nastąpiłoby oddzielenie promienia elektromagne- 
tycznego od ziemi, co sprawiłoby, że na takich odległościach porozumie- 
nie radjotelegraficzne byłoby niemożliwe. 

Że jednak takie porozumienie jest możliwe, zawdzięczamy to ugina- 
niu się fal wzdłuż powierzchni ziemi pod wpływem zjawiska dyfrakcji, okre- 
ślonego zasadą Huyghensa, która — przystosowana do fal elektromagne- 
tycznych radjowych — powiada, że każdy przewodnik elementarny, w któ- 
rym łala elektromagnetyczna wzbudziła prąd, sam staje się źródłem ele- 
mentarnej fali kulistej. 

Na podstawie zjawiska dyfrakcji ziemia bierze wybitny udział w dal- 
szem rozchodzeniu się fali elektromagnetycznej wzdłuż jej powierzchni 
dzięki temu, że poszczególne elementy jej powierzchni dają składowe pro- 
mieniowania wtórnego, styczne do powierzchni ziemi, wskutek czego po- 
wstaje fala cylindryczna, uginająca się wzdłuż krzywizny ziemskiej. Jest 
rzeczą oczywistą, że przewodność ziemi dla zjawiska tego posiada zna- 
czenie pierwszorzędne i że zwiększenie zasięgu dzięki dyfrakcji będzie tem 
wybitniejsze, im mniejsze są straty energji w ziemi, a więc im dłuższa jest 
fala. W ten sposób najdłuższe fale stosowane w radjokomunikacji 
(à = 15000 — 25000 m) rozchodzą się na odległości rzędu tysięcy kilo- 
metrów. 


1) Sporo materjału, odnoszącego się do tego PARSE i następnych, oddał łaska- 
wie do mego rozporządzenia p. inż. St. Manczarski z M. ER 


384 


Wzór na rozchodzenie się fal wzdłuż ziemi pod działaniem dyfrakcji 
dał С. №. Watson. Wzór ten, przystosowany do użytku praktycznego przez 
Т. L. Eckersley'a !), w odniesieniu do mocy wypromieniowanej, wyrażonej 
w kilowatach, posiada postać następującą: 


xd 
aj Toać. УБ Ка ОЛЛО. (433) 


а» 


We wzorze tym 4 = f (5, X^) jest wielkością zależną od przewodności 
i od długości fali. Przebieg jej dla różnych wartości a*,/'* (a w jedno- 
stkach e. m, ìà w km) podaje krzywa rys. 214. Dla fal długich dąży ona 
do granicy 4% 23,9. 
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Z samego założenia tego wzoru wynika, że jest on ważny dopiero dla 
odległości powyżej 100 km, gdy już zawodzi promieniowanie bezpośrednie. 
Naogół krzywa wyrażona tym wzorem, będąca przedłużeniem krzywej Som- 
merfelda, nie łączy się bezpośrednio z tą krzywą, lecz przecina się z nią 


1) T, L. Eckersley. Direct Ray Broadcasting Transmission Proc, 1, R. E. т. 1932. 
Pierwszy wzór dyfrakcyjny dał Witold Rybczyński, docent Politechniki lwowskiej, w 
r. 1913 (Annalen d, Phys. 41, str, 191), 


Radjotechnika. — 25. 385 


pod pewnym kątem (rys. 215). By otrzymać ciągłość, musimy krzywą 
Watsona - Eckersley'a cokolwiek przesunąć w kierunku pionowym, tak, by 
ona była styczna do krzywej Sommerfelda *). Złożona w ten sposób krzywa 
podaje nam w sposób ciągły przebieg natężenia pola stacji jako funkcję odle- 
głości i pozwala obliczać moc niezbędną do wytworzenia żądanego natężenia 
pola na żądanej odległości od stacji przy danej długości fali i danych wła- 
ściwościach gruntu. 


0.005 


0.001 


0.0005 


Rzecz oczywista, że nie jest wskazane posługiwanie się do tego celu 
metodą algebraiczną, lecz krzywemi, obliczonemi uprzednio dla szeregu 
przewodności i długości fal. 

Na rys. 216 podano jako przykład rodzinę krzywych dla fal od 2000 
do 200 m (150 do 1500 kc/s) i przewodności 5 = 10-1? cgs. e. m. (średnia 
wartość dla naszych warunków). Dla porównania podano krzywą odwrotnej 
proporcjonalności, odpowiadającą rozchodzeniu się fali kulistej bez strat 


energji (wzór 381 wyrażony w funkcji mocy, С = SO уру Je 
Akm 


1) Według pracy T. L. Eckersley'a, jeszcze nie ogłoszonej. 
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Rys. 216. 
d wzorów, nie może być określona zbyt dokładnie, 


Wartości ujęte w krzywych rozchodzenia się fal są przybliżone i mo- 
uważać je jedynie za wartości orjentacyjne. Przyczyna leży w tem 
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zależy ona bowiem od jakości poszczególnych połaci terenu, dla których war- 
tość ta waha się w bardzo szerokich granicach. Spotykamy bowiem obsza- 
ry o przewodności znacznie lepszej, niż 10 -!* cgs. e. m, lecz również — 
szczególnie w terenach górzystych i silnie zalesionych — bywa ona rzędu 
10-1! , a nawet 10 7'* cgs. e. m. Ponadto na rozchodzenie się fal 
wpływają bardzo ujemnie przeszkody terenowe, takie, jak gęste lasy i osie- 
dla. Z tego względu, określiwszy dla danego obszaru wypadkową wartość 


Gdynia 


Poznań 
° Warszawa 


o 


4.042 


Куз 217. 


в, naprzykład z pomiarów natężenia pól, liczyć się należy z tem, że w po- 
szczególnych kierunkach, a nawet na pewnych odcinkach tych kierunków, 
w praktyce spotykamy się ze znacznemi odchyleniami (od + 100% do 
— 50%). Widać to bardzo dobrze na krzywych zasięgu, zdjętych dla radjo- 
stacji warszawskiej (rys. 217). 
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23. Wpływ ziemi na pionową charakterystykę promieniowania. 


Pochłanianie fali powierzchniowej przez ziemię nie pozostaje bez wpły- 
wu na pionową charakterystykę promieniowania anteny. Działaniu ziemi 
ulega przedewszystkiem promieniowanie w płaszczyźnie równikowej, które 
— jako przebiegające równolegle do ziemi — jest najsilniej pochłaniane. 
Ziemia oddziaływa jednak również i na promieniowanie w innych kierun- 
kach, gdyż promienie odbite od ziemi, dające wraz z promieniami bezpośre- 
dniemi promieniowanie wypadkowe (patrz $ 14), przy odbiciu ulegają osła- 
bieniu. Wskutek tego charakterystyka, obliczona z uwzględnieniem strat 
energji w ziemi, różni się mniej lub więcej od charakterystyki idealnej, obli- 
czonej dla ziemi doskonale przewodzącej. руу riem zalety od е 


o 


0 m przewodności i stałej dielek- 


trycznej i jest tem większy, im 
większa jest częstotliwość fali 
promieniowanej !). 


Na rys. 218 mamy pionową 
charakterystykę рготіепіоуа- 
nia anteny  ćwierćfalowej z 
uwzględnieniem stratności zie- 
mi według T. L, Eckersley'a 
(linja przerywana). Widzimy, 
że promieniowanie przyziemne 
jest tu prawie całkowicie przy- 
tłumione, wskutek czego najsil- 
niejsze promieniowanie skiero- 
wane jest pod pewnym kątem 
w górę. 


s,  Przewodność ziemi zaznacza 
Rys. 218 swój wpływ na charakterystykę 
Унд promieniowania na przestrzeni 


około jednej długości fali od anteny. 


24. Załamywanie się fal w jonosferze. 


Fale elektromagnetyczne rozchodzące się w sposób opisany dotychczas, 
czerpią swą energję z promieniowania anteny w płaszczyźnie równikowej. 
Jak wynika z poprzednich rozważań, zasięg ich jest tem większy, im mniej- 
sza jest ich częstotliwość, a więc im większa jest ich długość: podczas gdy 
fale najdłuższe, stosowane w radjokomunikacji, mają zasięgi rzędu tysięcy 
km, to dla fal rzędu metrów nie przekracza on kilku km (na ziemi). Skła- 
dają się na to dwa czynniki: dłuższe fale ulegają mniejszemu pochłanianiu, 
niż fale krótsze, a uginają się natomiast lepiej, niż fale krótkie. 

Fale rozchodzące się przy współudziale przewodności ziemi nazywamy 
falami powierzchniowemi, gdyż rozchodzenie się ich uwarunkowane jest 


') Т, L. Eckersley, Short Wave Wireless Telegraphy. I. Е. Е, Wir. Proc. 2 
r. 1927, str, 85 —- 128, 
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stanem powierzchni gruntu, po którym się posuwają, a zapas przenoszonej 
przez nie energji zamyka się w warstwie o grubości zaledwie kilku długości 
fali nad ziemią. 

Jednakże obok promieniowania w płaszczyźnie równikowej, znaczna 
część energji anteny promieniuje w przestrzeń, Te fale przestrzenne byłyby 
dla nas stracone, gdyby nie obecność warstwy powietrza, silnie rozrzedzo- 
nej i zjonizowanej, otaczającej kulę ziemską, czyli jonosłery, zwanej też na 
pamiątkę jej odkrywców, warstwą Kennelly'ego i Heaviside'a. 

Przyczyną jonizacji najwyższych warstw rozrzedzonej atmosfery ziem- 
skiej jest przedewszystkiem działanie promieni słonecznych, a w szczegól- 
ności widma pozafiołkowego, i zawartych w widmie słonecznem promieni 
korpuskularnych. 

W górnej atmosferze, zjonizowanej przez promienie słoneczne, po usta- 
niu bezpośredniego działania tych promieni następuje wprawdzie, częściowa 
rekombinacja (zneutralizowanie) zjonizowanych cząstek gazu, jednakże 
znaczna część tych cząsteczek pozostaje nadal w stanie zjonizowanym, tak, 
iż warstwa Heaviside'a utrzymuje się przez całą dobę. Jednakże pod bez- 
pośrednim wpływem promieni słonecznych, a więc w ciągu dnia, gęstość 
jonów zwiększa się i sama warstwa zjonizowana sięga bliżej ziemi, do warstw, 
w których panuje wyższe ciśnienie, i które tylko pod bezpośredniem działa- 
niem promieni słonecznych utrzymują się w stanie dostatecznie silnie zjoni- 
zowanym *), 

Wobec tego jest jasne, że nietylko przewodność jonosłery, ale i jej 
dolna granica musi się wahać w zależności od pory dnia i roku, a nawet 
zależnie od faz okresów działania plam słonecznych. W południe, a zwła- 
szcza w lecie będziemy mieli nietylko największą przewodność јопоѕѓегу, 
ale i jej wysokość nad ziemią będzie najmniejsza. W nocy, a szczególnie 
w czasie nocy zimowej, przewodność tej warstwy będzie najmniejsza, a jej 
odległość od ziemi — największa. Z powyższego wynika również, że bardzo 
duży wpływ na zjawiska jonizacyjne posiada szerokość geograficzna — jo- 
nostera w okolicach podzwrotnikowych bardziej będzie zbliżona do warun- 
ków dziennych i letnich, pod biegunami zaś — do nocnych i zimowych. 

Do zależności od pór dnia, roku i szerokości geograficznej dochodzi 
wreszcie jeszcze wpływ pola magnetycznego ziemi. 


Struktura jonosfery nie jest jednolita: po stronie zbliżonej do ziemi 
mamy większe ciśnienie atmosferyczne, a więc większą zawartość cząstek 
gazu na jednostkę objętości, ale zato słabsze działanie jonizacyjne promieni 
słonecznych. W kierunku wyższych warstw natomiast procentowa zawar- 
tość jonów rośnie, lecz na znacznych wysokościach pomimo to zawartość 
jonów zaczyna maleć z powodu małej gęstości gazu. Istnieje więc pewien 
słój o największej gęstości jonów, poniżej i powyżej którego przewodność 
jonosłery jest mniejsza. 

Na podstawie tego, co powiedziano, wpływ jonosłery na rozchodzenie się 
fal możemy sobie wyjaśnić w sposób następujący: Wskutek jonizacji górne 
warstwy atmosłery stają się półprzewodnikami, w których obok prądów 


1) Ściśle biorąc, jonizacja dochodzi aż do powierzchni ziemi. lecz gęstość jonów 
w dolnych warstwach atmosfery jest tak mała, iż można jej nie brać pod uwagę przy 
rozpatrywaniu rozchodzenia się fal elektromagnetycznych, 
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przesunięcia powstają również prądy przewodzenia, jednakże prądy {е nie 
są prądami kondukcyjnemi, jak w metalach lub ziemi, lecz prądami kon- 
wekcyjnemi, związanymi z ruchem cząstek zjonizowanych. Jeżeli gęstość 
prądu konwekcyjnego w jonosferze wynosi j, wówczas do fali płaskiej mo- 
żemy zastosować równania (patrz $ 19): 


da. 090209706 


4nj--s— = Bi =——, 434 
ЖН ТЫЛУ dt 0x (BR) 

Jeżeli gaz jest dostatecznie rozrzedzony, tak, iż można pominąć kolejne 
zderzenia między poruszającemi się jonami, gęstość prądu konwekcyjne- 
бо wyrazi się równaniem: 


JZqV=Nev, (a) 


w którem M jest gęstością elektronów па 1 ст“, e jest ładunkiem 1 elektronu 
(е = 4,774,.107'* cgs. e. st.), zaś о — średnią szybkością ruchu elektronów, 
wywołanego działaniem pola elektrycznego. 
Szybkość nadaną elektronom przez pole elektryczne o natężeniu Ć znaj- 
dziemy z prawa o zachowaniu energji pod postacią równania: 
dv 
> ( == = m—, 
ес=тр УР (Ь) 


które wyraża, że iloczyn z ładunku elektronu e i natężenia pola С równy pra- 
cy wykonanej przez pole elektryczne poruszające elektron, równa się ilo- 


; . 1 
czynowi z masy elektronu т = 9.10—2% і przyspieszenia p Ет nadanego 
с 


tej masie przez pole elektryczne, czyli energji kinetycznej udzielonej ele- 
ktronowi. 
Zakładając sinusoidalny przebieg pola: 


© = Casinot, 
znajdziemy z równania (b): 
du=£ c sinotdt, (с) 
т 


czyli: 


o 


Co coswź, (d) 
то 


о 50 fsinutdi=— 
т 


Podstawiając tę wartość do równania (a), otrzymamy: 


P ; Ne* , 
j=—N e Éa cos w É = — — Cp cosw é. (e) 
m w m © 
Gdy uwzględnimy, że 
oe © Ć і 
— = 0 Ćy COS WŁ , 
dt м 
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otrzymamy pierwsze z równań maxwellowskich dla fali płaskiej w jonosfe. 
rze w postaci; 
ARNE ; 0 
-- — Éa cos © £ -- £ 0 Co cos == A 
M © Ох 


czyli: 


zl RE 4х Ме? (434а) 


4т e) дс 
Ох 


w Go cos o t =|s— —— 
m.o | 01 


то? 


Widzimy, że równanie to posiada taką samą postać, jak odpowiednie 
równanie (350) dla dielektryka doskonałego. Różnica polega jedynie na 
tem, że zamiast stałej dielektrycznej e wprowadzić musimy wielkość zmien- 
ną, będącą funkcją gęstości jonów Л i częstotliwości fali: 


> ATOL OIN N 
€ == €— . = Ес, е, st. TT" 


81 . 434Ь 
т «w? Ў 


Wobec tego szybkość rozchodzenia się fali elektromagnetycznej w jono- 
sferze wyrazić można równaniem (353) w postaci: 


=== = | 


СА N 
ү Hogs. e. st. (к Di ak Ty 81 fe | 
“kels 


z którego wynika bardzo ważny wniosek, a mianowicie, że jonizacja górnej 
warstwy atmosfery pozornie zmniejsza stałą dielektryczną powietrza, a więc 
zwiększa szybkość rozchodzenia się fal. 

Теп przyrost szybkości jest tem większy, im mniejsza jest częstotliwość 
fali. Wobec tego, że — jak powiedzieliśmy poprzednio — jonizacja do pew- 
nej granicy rośnie ze wzrostem wysokości nad powierzchnią ziemi, fala 
więc, przenikając ku górze, przechodzi kolejno do warstw o coraz wię- 
kszej szybkości rozchodzenia się (о coraz mniejszej gęstości optycznej). 
A więc fala ta, o ile nie pada prostopadle do jonosfery, do pewnej granicy 
musi ulegać kolejno coraz to większemu załamywaniu się od prostopadłej 
w punkcie padania (patrz $ 20). To załamywanie się, jak wynika z równania 
(435), będzie tem silniejsze, im mniejsza jest częstotliwość fali. 

Zachodzą teraz dwie możliwości: 


a) Gdy częstotliwość jest stosunkowo mała, to skutkiem silnego zała- 
mania kąt padania szybko stanie się stycznym do warstw, które fala napoty- 
ka, a więc zgodnie z prawem Brewstera część energji ulegnie załamaniu z po- 
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wrotem w kierunku ośrodka optycznie gęstszego, a więc ku dołowi (rys. 219. 
krzywa a). Ten promień załamany będzie teraz załamywał się, kolejno 
zbliżając się coraz bardziej ku prostopadłej padania, aż w końcu opuści 
jonosterę pod kątem równym pierwotnemu kątowi padania. Możemy więc 
wyobrazić sobie, że promień odbił się od jonosfery na pewnej wysokości h', 
większej od rzeczywistej wysokości, którą osiągnął. Ta pozorna wysokość, 
zwana wysokością skuteczną jonosfery, w myśl tego, co powiedziano powy- 
żej, jest funkcją zarówno częstotliwości fali, jak i jej kąta padania. 

b) Przy odpowiednio większej częstotliwości fali jej współczynnik za- 
łamania w jonosferze jest tak mały, że trafia ona na warstwę o maksymalnej 
jonizacji pod stosunkowo dużym kątem, tak, iż promień przenika tę warstwę, 
załamując się następnie kolejno i zbliżając się coraz bardziej ku prostopadłej 
padania, a więc na ziemię już nie 
powróci (rys. 219, krzywa b). 

Z dyskusji równania (435) wyni- 
ka dalej, że szybkość rozchodzenia 
się fali w jonosferze może stać się 
dowolnie wielka, a nawet nieskoń- 
czenie wielka, gdy będzie = =0. 
Fakt ten wymaga pewnego omówie- 
nia, gdyż przypuszczenie, że energja 
przenosi się z szybkością większą, 
niż szybkość światła, byłoby niezgo- PES >) 
dne z dotychczasowemi zasadami Rys. 219. 


fizyki. 


r Otóż w rozchodzeniu się fal w jonosferze należy rozróżnić dwa zjawi- 
ѕка: 

a) Szybkość zmian fazy przesuwającej się fali wzdłuż jej drogi, czyli 
t. zw. szybkość fazową иу, która może być nawet nieskończenie wielka. 

b) Szybkość posuwania się energji impulsu, która udziela się wytrą- 
conym z równowagi elektronom i za ich pośrednictwem przenosi się w ośrod- 
ku. Szybkość ta, zwana szybkością grupową u,,*”) jest mniejsza zarówno 
ad szybkości fazowej, jak i — naogół — od szybkości światła. 


Między szybkością fazową i grupową istnieje związek: 
Жуз, (436) 


Energja, dochodząca do odbiornika po załamaniu się w jonosferze, po- 
rusza się więc z szybkością grupową, a nie z szybkością fłazową. Stąd więc 
pomiary wysokości jonosfery, polegające na pomiarze czasu, który upłynął 
między wysłaniem impulsu, a jego powrotem, dają pozorne wysokości znacz- 
nie większe od rzeczywistych jeżeli do obliczeń wprowadzimy szybkość świa- 
tła, zamiast szybkości grupowej. 


1) Nazwa pochodzi stąd, że jest to szybkość, z jaką przenosi się nie poszczególna 
fala, lecz impuls energji, złożony z pewnej grupy (ciągu) fal. 
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Co do rzędu wielkości tych zjawisk może паз zorjentować następujące 
przeliczenie: 


Jeżeli przyjmiemy: № = 10° jonów па 1 cm + = 5 = cgs. e. st., 
e = 1, Ё= 3000 kc/s (à = 100 m), to otrzymamy szybkość fazową: 
10 
lj = — = - ==== а; o = 2 9,5, 107. cm/a. 


(a>) у —81 — 


9, ЖТ 


Odpowiadająca jej szybkość grupowa wyniesie zgodnie z równaniem 
(436): 


== == 0,95.10!° cm/s. 
иу 


Struktura jonosiery. 


Większość badaczy (prof. Appleton, T. L. Eckersley i inni) skłania się 
do poglądu, że istnieją dwie, wyraźnie rozdzielone warstwy jonosfery: 

1) Dolna warstwa, oznaczona literą E, znajdująca się na wysokości 
około 100 km nad ziemią i posiadająca dostateczną przewodność jedynie 
w dzień, tak, iż w ciągu nocy wpływ jej jest bardzo mały. 

2) Górna warstwa, t. zw. warstwa F, znajdująca się na wysokości 
180 do 250 km, utrzymuje się w ciągu całej doby, zmienia tylko swoją prze- 
wodność, zależnie od stanu naświetlenia. 

Niektórzy badacze ') rozróżniają nawet w warstwie F dwa różne słoje, 
z „których dolny F, jest bardziej zależny od dziennych zmian naświetlenia, 
niż wyższy F;, 

Warstwy jonosfery charakteryzują się tak zwaną częstotliwością kry- 
tyczną prostopadłego padania. Jest to największa częstotliwość, przy któ- 
rej promień padający prostopadle па daną warstwę jonosfery już nie po- 
wraca na ziemię, a więc wnika w jonosferę bez odbicia. Wysokość skutecz- 
na, podawana dla poszczególnych warstw, odnosi się do częstotliwości leżą- 
cych bezpośrednio poniżej częstotliwości krytycznej. 

Według ostatnich badań w St. Zjedn. Ameryki (Kirby, Berkner i Stu- 
art), średnie wartości częstotliwości krytycznej są następujące: 


a) Dla warstwy Ё: lato: wiosna i jesień: zima: 
rano 3200 kc/s 2900 kc/s 2000 kc/s 
w południe 3400 kc/s 3200 kc/s 3000 kc/s 
wieczorem 3300 kc/s 2800—3000 kc/s 2000 kc/s 


b) Warstwa F, posiada z reguły 2 częstotliwości krytyczne, nieznacz- 
nie różniące się od siebie. 


1) M. i S.G, Kirby, L. V. Berkner i D. M. Stuart, Studies оп the Ionosphere and 
their Application to Radio Transmission. Proc. I. R. Е. 20. str. 481—521, r. 1934, 
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Średnia wartość częstotliwości krytycznej jest dla tej warstwy w lecie 
rzędu 4500 kc/s, w zimie zaś około 3800 kc/s. 

c) Dla warstwy F, częstotliwość krytyczna jest w lecie rzędu 5000 
kc/s, w zimie waha się ona od 8000 do 9500 kc/s. Wynika z tego, że war- 
stwa ta zachowuje się odwrotnie, niż warstwy E i F,, których częstotliwości 
krytyczne są w lecie większe, niż w zimie, co jest zrozumiałe wobec więk- 
szego natężenia promieniowania słonecznego. To odmienne zachowanie 
się warstwy F, nasuwa przypuszczenie, że jonizacja jej jest pochodzenia in- 
nego, niż słoneczne. 

Jak stwierdzają obserwacje, granice warstw Е, i F, nie są zbyt wyraźne, 
a czasami nawet granice te zlewają się z sobą tak, że tworzy się tylko jedna 
warstwa. 

Gęstość jonizacji, według T. W. Eckersley'a jest w poszczególnych war- 
stwach następującego rzędu wielkości: 


w warstwie E — А/С 10° jonów/em* 
w warstwie A — N=3.10* ,„ 
w warstwie F — N=9,10” „ 


Wielkości te oczywiście wahają się w dość znacznych granicach zależnie 
od pory dnia i roku. 


Zachowanie się jonosłery wobec różnych częstotliwości przy różnych 
kątach padania. 


Z tego, co powiedziano wynika, że fale o częstotliwości mniejszej od 
krytycznej również mogą ulec prostopadłemu odbiciu od jonosłery. Fale 
natomiast o częstotliwościach większych praktycznie nie ulegają odbiciu, 
lecz załamaniu, i to przy kątach tem większych (licząc od prostopadłej 
w punkcie padania), im większa jest częstotliwość fali. Każdą więc często- 
tliwość fali charakteryzuje w stosunku do danej warstwy jonosfery (Е, F;, 
F,) pewien kąt padania, od którego począwszy następuje załamanie ku zie- 
mi (poniżej tego kąta występuje przenikanie przez warstwę). Kąt ten na 
zywamy kątem granicznym dla danej częstotliwości. 


AEE н ЕДЫ 


Куз. 220-а. Куз. 220-b. 


Krytyczny kąt padania i odpowiadająca mu pozorna wysokość odbicia 
wyznaczają najmniejszą odległość, na której fala o danej długości przy da- 
nym stanie јопоѕіегу może powrócić na ziemię. Odległość tę nazywamy 
odległością uskosu fali (ang. skip distance). Na podstawie rys. 220-a łatwo 
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obliczyć odległość uskoku (nie uwzględniając krzywizny ziemi), jako równą: 
dy =2h' ctgyi =2h' tg. (437) 


Dla dokładniejszych obliczeń należy uwzględnić krzywiznę ziemi. 
Wówczas odległość d, jest łukiem wielkiego koła, wyrażonym wzo- 
rem (rys. 220b): 
d, = Rọ, (437 a) 


w którym R = 6400 km jest promieniem ziemskim, а kąt,ę wyraża się 
funkcją ') 


sin 9 = 2% tg Y 
? R gY, (437 b) 


w której h' jest skuteczną wysokością jonosfery w km, a ®© granicznym ką- 
tem padania. 

Z powyższego wynika, że odległość uskoku rośnie z częstotliwością fali, 
gdyż kąt graniczny rośnie z częstotliwością. Największa częstotliwość, któ- 
ra zdoła jeszcze powrócić na ziemię, będzie ta, dla której kąt graniczny jest 
równy zeru (gdy promień pada stycznie do јопоѕЃегу). Częstotliwość tę, 
powyżej której przy danych warunkach istniejących w jonosferze łączność 
jest niemożliwa, nazywamy częstotliwością graniczną. 


1) Przeliczenie (rys. 220 b): 


R-- = R cos = +асір і”, 
ponieważ zaś 
Ф 
a= Rsin . 
2 
więc 
9 $ 
E SR:COR sin _ ctg 9” 
2 t sin ctg 
Po podniesieniu do kwadratu otrzymamy: 


R? +-12 RH 4- h' ? P ej > 
At = соѕ? А -+ sin? > ctg? W” -|- 2sin żę cos Е, ctg Y = 


= cos? Tsin Т ctg’ Y -sing ctg? , 


W równaniu tem możemy pominąć h'* wobec (R*--2R4'), a dla stosunkowo nie- 


wielkich kątów Ф i dostatecznie dużych %, napisać cos? 2 ~ 1, oraz pominąć | 
5їп? б ctg? W” wobec sin Ф ctg 4%”, skąd otrzymamy uproszczenie: 


21 


R ~ siny сіб’, 
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ТҮ ЧЧ ТАНЫГАН 


Podana tu krótka charakterystyka jonosfery prowadzi do następują- 
cych bardzo ważnych wniosków: 

1) Małe częstotliwości (fale długie) mają większy współczynnik za- 
łamania i mniejszy kąt graniczny. Ponadto pozorne odbicie może nastąpić 
przy mniejszej gęstości elektronów. 

2) Wielkie częstotliwości (fale krótkie) wymagają większej gęstości 
elektronów i większych kątów padania. Wnikają one naogół głębiej w jo- 
nosferę, niż fale długie. 

3) Im dłuższa jest fala (mniejsza częstotliwość), tem mniejsza jest 
odległość uskoku. 

4) Przy tej samej długości fali odległość uskoku jest mniejsza w dzień, 
niż w nocy i mniejsza w lecie, niż w zimie, 

Doświadczenia wskazują, zgodnie zresztą z temi rozważaniami, że fale 
dłuższe (mniej więcej ponad f = 3000 kc/s, 2 = 100 m) odbijają się już 
od warstwy E, a więc w dzień ta warstwa jest dla nich decydująca. Nato- 
miast fale krótsze przenikają tę warstwę nawet w dzień i odbicie ich na- 
stępuje dopiero w warstwie F. Wobec tego jednakże, że muszą one dwu- 
krotnie przeniknąć tę warstwę, zanim dojdą do miejsca odbioru, stan war- 
stwy E posiada dla ich rozchodzenia się pierwszorzędne znaczenie. 

T. L. Eckersley podaje związek między częstotliwością krytyczną dla 
warstwy E, a częstotliwością graniczną, ujęty w następującą tablicę: 


f krytyczne. dla E | 2000| 2200] 2400] 2600] 2800] 3000| 3200] 3400| 3600| 3800| 4000 


1 pa ЫН 9800|11200|13800|15900|17800|19750|21750|23450|25650|27500|29500 


Jeżeli zaś częstotliwość krytyczna dla warstwy Æ wynosi 3000 kc/s 
to poszczególnym częstotliwościom odpowiadają następujące kąty graniczne: 


f kc/s 5000 10000 15000 


о 54,5 84, 84,3 


Pierwsza z tych tablic pozwala nam zorjentować się z pewnem przybli- 
żeniem, jaka największa częstotliwość przy badanym stanie warstwy Æ jesz- 
cze może być użyta do korespondencji na duże odległości. I tak, zgodnie 
z poprzedniemi danemi, w zimie rano i wieczorem częstotliwość graniczna 
będzie 9800 kc/s (30,6 m), w lecie w południe 23450 kc/s (12,8 m). 

Z drugiej zaś tablicy, podanej dla średnich warunków dziennych, może 
my obliczyć odległość uskoku, posługując się wzorami (437) i (437 a). I tak 
np. przy stanie jonizacji warstwy Ё, odpowiadającym częstotliwości kry- 
tycznej 3000 kc/s częstotliwość 5000 kcs (4 = 60 m) da nam odległość 
uskoku (jeżeli dla warstwy F, przyjmiemy A‘ = 200 km): 


do =24%' tg 9 = 2.200. tg 54,5” = 400. 1,4 = 560 km. 
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W tych samych warunkach obliczymy odległość uskoku dla fali 10 000 
kc/s (X = 30 m) przy pomocy wzorów (437 a) i (437 b). 


HA 42:20. чылк у од, 
6400 
a więc 
ф = 14% = я А. == 0,244 radjana. 


Stąd znajdziemy odległość uskoku 
d, = 6400 . 0,244 = 1560 km. 


25. Straty energji fal przestrzennych. 


Fale elektromagnetyczne nie załamują się w jonosferze bez strat, ele- 
ktrony bowiem są pobudzane do drgań przez pole fali. Wykonywując zaś 
drgania, popierwsze promieniują one fale wtórne, niekoniecznie powracające 
na ziemię, powtóre zaś podczas tego ruchu drgającego zderzają się z cząst- 
kami gazu, które jonizują i oddają im swoją energję kinetyczną. Stratv 
energji skutkiem zderzeń będą tem większe, im więcej cząstek znajduje 
się w jonosferze, a więc im większe ciśnienie w niej panuje. Stąd ШОС, 
że największe straty energji będą występowały w warstwie Æ. 

Straty są tem większe, im mniejsza jest częstotliwość fali, gdyż przy 
bardzo wielkich częstotliwościach elektrony, drgając z pewną szybkością, 
przebywają w ciągu jednego okresu krótszą drogę, niż przy częstotliwo- 
ściach mniejszych, a więc drgają z mniejszą amplitudą. Stąd mniejsze 
jest prawdopodobieństwo zderzeń z jonami. 

Tłumienie fal w jonosferze zależy od kąta padania. Im mniejszy jest ten 
kąt, tem dalej fala wnika w jonosferę, a więc tem dłuższą drogę musi odbyć 
promień, zanim wydostanie się z niej z powrotem. Ponieważ jednakże w dal- 
szych warstwach јопоѕѓегу panuje mniejsze ciśnienie i zderzenia z cząstkami 
gazu są rzadsze, a więc i straty są stosunkowo mniejsze. 

Jak wynika z powyższego, w gorszem położeniu pod względem tłumie- 
nia, znajdują się fale długie, szczególnie w dzień, gdy ich odbicie następuje 
od warstwy E o dużem ciśnieniu atmosferycznem i to pod stosunkowo du- 
żemi kątami. 

Straty przy rozchodzeniu się na większe odległości są zwiększone jesz- 
cze przez zjawisko kilkukrotnego odbijania się od ziemi. Promień bowiem 
odbity od jonosfery, trafiając na ziemię, ulega ponownemu odbiciu, traci 
przytem jednak część swojej energji, śdyż odbicie to, jak wiemy, ze względu 
na niedoskonałą przewodność ziemi, nie jest zupełne. Szczególnie nieko- 
rzystne jest odbicie, śdy promień pada prawie stycznie do ziemi, co wy- 
stępuje na odległości około 2000 km, wówczas bowiem odbywa dłuższą dro- 
бе wzdłuż powierzchni ziemi. 
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Dlatego dla komunikacji na duże odległości szczególnie ważne jest 
promieniowanie, dochodzące do miejsca przeznaczenia możliwie bez odbić 
od ziemi i odbywające drogę w jonosferze z możliwie małemi stratami. 


Rys. 221 daje porówna- 
nie rozchodzenia się dzien- 
nego (a) i nocnego (b) fali 
niezbyt długiej. W dzień 
fala długa odbija się kil- 
kakrotnie od warstwy Ё, 
zanim dojdzie do odbior- 
nika, podczas gdy w nocy, 
przeszedłszy z pewnemi 
stratami przez tę warstwę, 
odbywa resztę drogi w ko- 
rzystniejszych warunkach 
w warstwie F, Dlatego na 
falach długich stwierdzić Rys. 221 
można tak duże różnice ынд, 
siły odbioru między dniem i nocą. 

Pochłanianie energji w jonosferze zależy w dużym stopniu od kąta pa- 
dania fali. Dotychczasowe obserwacje wskazują na to, że pochłanianie jest 
najmniejsze przy kącie około 35". 


26. Klasyfikacja fal w zależności od charakterystyki rozchodzenia się. 


Z rozważań objętych poprzednimi paragrafami wynika, że zasięg fali po- 
wierzchniowej jest tem większy, im mniejsza jest częstotliwość, oraz że odle- 
głość uskoku rośnie z częstotliwością. A więc najdłuższe fale rozchodzą się 
przedewszystkiem dzięki fali powierzchniowej, dla fal krótszych natomiast 
zasięg bezpośredni (fali powierzchniowej) jest ograniczony, fale zaś prze- 
strzenne odbijają się od jonosfery i powracają na ziemię na znacznych od- 
ległościach. A więc działania fali powierzchniowej i fali odbitej są różne na 
różnych częstotliwościach i zależnie od tego fale radjokomunikacyjne może- 
my rozbić na następujące zasadnicze grupy (С. С. 1. R. 1929): 


1) Fale długie 30000 > 3000 m (10 => 100 kc/s) które dzięki małe- 
mu pochłanianiu i skutecznemu uginaniu rozchodzą się na znaczne odle- 
głości, a promieniowanie odbite posiada znaczenie drugorzędne. Zasięg 
tych fal maleje wyraźnie w miarę wzrostu częstotliwości. 

2) Fale średnie 300 200 m (100 > 1500 Кс /ѕ), przy których rów- 
nież wykorzystuje się przedewszystkiem promieniowanie bezpośrednie, 

| lecz promieniowanie odbite daje się odczuć nawet w dzień i pojawia się 
nawet na niewielkich odległościach od stacji. Ze względu na stosunkowo 
duże tłumienie fali powierzchniowej w tym zakresie fal (patrz rys. 216) 
promieniowanie odbite w nocy (od znacznie wyższych warstw F) znacznie 
zwiększa zasięg fal tego rzędu poza granice zasięgu bezpośredniego. 

3) Fale pośrednie 200 > 50 m (1500 > 600 kc/s). Mniejsze często- 
tliwości tego zakresu zachowują się podobnie jak fale średnie, natomiast 
w miarę zbliżania się do górnej granicy tych częstotliwości zasięg bezpo- 
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średni znaczenie się skraca, a odległość uskoku rośnie, tak iż pojawiają 
się czasami przerwy w zasięgu, t. zw. obszary milczenia. W nocy średnie 
fale tego zakresu, a w dzień krótsze fale, dają zasięgi odbite rzędu od kil- 
kuset km do kilku tysięcy km. 

Nad morzem, dzięki małemu pochłanianiu przez wodę morską dłuższe 
fale tego zakresu dają pewne zasięgi rzędu 200 > 300 km i dlatego są sto- 
sowane do celów radjotelefonji na małych statkach. 

4) Fale krótkie 50 > 10 m (6000 = 30000 kc/s. Zasięg bezpośredni 
tych fal jest bardzo mały, odległość uskoku bardzo duża. Fale rzędu 30 m 
(10000 kc/s) ‘аја bardzo duże zasięgi (kilkunastu tysięcy km) w nocy, a fale 
rzędu 15 m (20000 kc/s) — w dzień (w nocy nie powracają one na ziemię). 
Jednakże dwie fale na dobę naogół nie zapewniają łączności 24 godzinnej, 
konieczne bowiem jest stosowanie jednej lub dwu fal dla okresów przej- 
ściowych (wschód i zachód słońca). W zimie należy stosować fale nieco 
dłuższe, w lecie — fale krótsze. 

Obszary milczenia są dla fal krótkich zjawiskiem typowem, tak iż na 
łączność ciągłą na dowolne odległości w granicach zasięgu liczyć nie można. 

Komunikacja przy pomocy fal krótkich na duże odległości napotyka 
na szczególne trudności w kierunku wschód — zachód, gdyż na części dro- 
gi panuje wówczas dzień, a na części noc. Prostsze są zjawiska, gdy łącz- 
ność odbywa się w kierunku północ — południe, wówczas bowiem mamy na 
całej drodze dzień albo noc, spotykamy się tu jedynie z przejściem od zimy 
do lata lub naodwrót. Szczególnie kapryśne są połączenia, przy których 
fale przechodzą przez bieguny magnetyczne. 

Chociaż na falach krótkich obserwuje się wielokrotnie bardzo duże 
zasięgi przy bardzo małych mocach, to jednak ze względu na duże waha- 
nia natężenie pola (patrz niżej) dla korespondencji pewnej stosuje się 
przeważnie moce rzędu dziesiątków kW. 

Najkrótsze fale tego zakresu |poniżej 13 m (23000 kc/s)| są bardzo 
kapryśne, odbicie ich następuje bowiem tylko przy silnej koncentracji 
elektronów w jonosferze, a więc tylko przy sprzyjających okolicznościach 
mogą one być wykorzystane dla komunikacji na wielkie odległości. 

5) Fale bardzo krótkie |poniżej \ = 10 m, (30000 kc/s)| dzielą się 
na fale metrowe, decymetrowe i centymetrowe. Najdłuższe fale tego zakre- 
su.(10 > 7 m) zachowują się czasami jak fale krótkie, dając w dzień od- 
bicie na duże odległości (szczególnie w kierunku północ — południe). Na- 
ogół jednak wykorzystuje się tylko zasięg bezpośredni tych fal, który jest 
bardzo mały ze względu na silne pochłanianie ich przez ziemię i nieznaczne 
uginanie. ' 

Natomiast znaczne stosunkowo zasię- 


Aj аА бі tych fal stwierdza się przy t. zw, ge- 
М 7 ometrycznej widoczności, wyrażonej wzo- 
rem (rys. 222): 
dm= V2R (Vh, -Е үл) = 3550 (Vh, + у^), 
| czyli 
Rys. 222. dym = 3,55 (ү, +1 h.)m 1 (438) 
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w którem R jest promieniem kuli ziemskiej (R ~ 6,4. 10* m), zaś Л, ih. są 
wysokościami nadajnika i odbiornika nad ziemią, wyrażonemi w metrach. 
І tak, jeżeli nadajnik jest ustawiony na wysokości Л, = 400 m, a od- 
biornik na wysokości Л, = 900 m nad poziomem, a teren między obiema 
stacjami jest płaski, zasięg optyczny między {еті stacjami wynosi: 


d = 3,55 (ү 400 -+ y 900) = 3,55 . 50 = 177,5 km. 


Zasięgi te otrzymuje się nawet przy bardzo małych mocach, a to głów- 
nie dzięki możności stosowania reflektorów o niewielkich wymiarach. Umie- 
szczenie nadajnika i odbiornika na wysokości kilku długości fali nad ziemią 
znacznie zwiększa zasięg tych fal. 

Fale bardzo krótkie zachowują się więc zasadniczo jak promienie 
świetlne, rozchodząc się po linjach prostych. Są jednak zdolne omijać prze- 
szkody nie większe, niż rząd długości fali a w szczególności przechodzą 
przez mgłę i dym. 

Stwierdzono również znaczną zdolność uginania się tych fal nad mo- 
rzem, dzięki czemu otrzymano zasięgi, przewyższające ich zasięg optycz- 
ny o kilkadziesiąt km. 


27. Zjawiska towarzyszące promieniowaniu odbitemu. 


Wahania odbioru. Zanik. 


Warstwa Heaviside'a nie posiada bynajmniej struktury jednolitej i sta- 
łej, przeciwnie — ulega ona stałej fluktuacji, a poszczególne promienie tej- 
samej fali, przechodząc równocześnie przez jonosferę, nie zawsze załamu- 
ją się ściśle w tensam sposób. 

Ponadto fale, promieniowane z anteny pod różnymi kątami, odbijają 
się też pod różnymi kątami i w ten sposób w drodze między stacją nadaw- 
czą i odbiorczą jedne promienie odbijają się zaś tylko raz, inne zaś mogą 
przebiec kilkakrotnie przestrzeń między jonosferą i ziemią. Mogą więc dojść 
do stacji odbiorczej nietylko z różnem tłumieniem, ale — przebywając dro- 
gi o różnych długościach — nie zawsze po powrocie na ziemię spotykają 
się w tejsamej fazie. Jest oczywiste, że skoro to przesunięcie faz wyniesie 
180° czyli 4/2, następuje osłabienie odbioru, a nawet — przy równych ampli- 
aa dwu spotykających się w ten sposób promieni — zupełny zanik od- 

ioru. 

Te wahania siły odbioru, a w szczególności zjawisko zaniku (ang. fa- 
ding) są typowe dla promieniowania odbitego. Wobec tego, że zanik wystę- 
puje każdorazowo, gdy spotkają się dwa promienie różniące się o pół dłu- 
śości fali, zjawisko to powtarza się w tem mniejszych odstępach czasu, im 
krótsza jest fala. Dlatego też na falach średnich spotykamy czasami okresy 
zaniku kilkuminutowe, im zaś fale są krótsze, tem szybsze są przejścia siły 
odbioru od maximum do minimum i naodwrót. 

Typowy przebieg zaniku na krótkiej fali radjofonicznej (rzędu 300 m) 
mamy na rys. 223. 

Zanik często posiada charakter selektywny — przy nieznacznej róż- 
nicy w częstotliwościach fal (100 do 1000 okresów) zjawisko to już nie wy- 
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stępuje równocześnie. Zanik selektywny pociąga za sobą silne zniekształ- 
cenie w odbiorze radjotelefonicznym, tłumiąc pewne częstotliwości w za- 
kresie widma modulacji fali odbieranej i powodując interferencję między 
poszczególnemi falami bocznemi, dochodzącemi po różnych drogach do od- 
biornika. Szczególnie przykre są zniekształcenia, spowodowane przez za- 
nik selektywny, gdy częstotliwość fali nośnej nie jest stała, lecz ulega przy- 
padkowej modulacji częstotliwości !). 


AA 


Rys. 223. (Według automatycznej rejestracji), 


Zanik selektywny wykorzystano dla zwalczania zaniku przy odbiorze 
telegrafji. A mianowicie stwierdzono, że fale telegraficzne modulowane da- 
ją pewniejszy odbiór, niż fale A, gdyż przynajmniej jedna z trzech fal 
promieniowanych nie zanika równocześnie z pozostałemi. Również i zja- 
wisko niejednoczesności zaniku w przestrzeni pozwala nam w znacznym 
stopniu usprawnić odbiór. Buduje się w tym celu 3 anteny w odległości oko- 
ło 300 m jedna od drugiej, zasilając z każdej z nich oddzielny odbiornik, 
a po detekcji sprowadza się wszystkie sygnały do wspólnego obwodu małej 
częstotliwości (t. zw. diversity system). 

Oprócz interferencji promieni przyczyną zaniku może być również dzia- 
łanie pola magnetycznego ziemi. Pole to powoduje rozszczepienie promie- 
nia elektromagnetycznego na 2 promienie *) o różnych szybkościach roz- 
chodzenia się, różnych stopniach pochłaniania przez jonosłerę i różnych 
kierunkach skręcania płaszczyzny polaryzacji (t. zw. promień właściwy 
i promień dodatkowy). Czasami jeden tylko z tych promieni wraca na zie- 


1) Ciekawe szczegóły znajdują się w pracy O. Вӧһт'а „Ueber die Ausbreitung 
von Rundfunkwellen* Т. Z. Nr. 57, str. 200, r. 1931. 


*) Е, V. Appleton, Wireless Studies оп the Jonosphere J. I, Е, Е, Wir. Proc. 7, 
str. 257, 1932. 
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mię, a czasem oba ulegają odbiciu. W każdym jednakże razie taki rozszcze- 
piony promień powracający na ziemię ulega skręceniu płaszczyzny polaryza- 
cji, dochodzącemu nieraz do 70°, wskutek czego pole elektryczne jest pra- 
wie poziome, a magnetyczne prawie pionowe. Rzecz oczywista, że w tych 
warunkach siła elektromotoryczna indukowana w antenie ustawionej pio- 
nowo jest bardzo mała i zjawisku skręcenia płaszczyzny polaryzacji to- 
warzyszy zanik siły odbioru. 

Szczególnie charakterystyczne są długotrwałe (czasami nawet kilku- 
dniowe) okresy zaniku fal krótkich, wywołane wyjątkowo silnem działaniem 
jonizacyjnem słońca, połączonem z zaburzeniami w polu magnetycznem 
ziemi. Zjawiska te są znane pod nazwą burz magnetycznych i występują 
przeważnie w okolicach podbiegunowych, słabnąc w kierunku równika. 

Zanikowi fal krótkich w czasie burz magnetycznych towarzyszy często 
polepszenie się siły odbioru na falach bardzo długich. 


Echa. 


Drugiem, poza zanikiem, zjawiskiem typowem dla rozchodzenia się 
odbitych fal krótkich jest t. zw. zjawisko echa. Polega ono na tem, że przy 
bardzo szybkiem nadawaniu znaków tensam impuls pojawia się w odbior- 
niku dwa razy lub nawet kilkakrotnie w odstępach ułamków sekundy. Zjawis- 
ko to jest szczególnie przykre przy przesyłaniu obrazów, wywołując zacie- 
ranie się konturów rysunków, a w radjotelefonji jest źródłem dalszych 
zniekształceń. 

Przyczyną echa bywa zazwyczaj to, że promieniowanie dochodzi do 
odbiornika albo z dwóch przeciwnych kierunków dokoła ziemi, !) albo też 
niektóre promienie kilkakrotnie okrążają kulę ziemską, zanim dojdą do an- 
teny odbiorczej. Wreszcie przyczyną echa w bardzo małych odstępach cza- 
su może być to, że poszczególne promienie dochodzą do odbiornika różnemi 
drogami. Echo może być również wywołane przez promień dodatkowy, 
powstający przy rozszczepieniu magnetycznem fal. 

*cha, wywołane przez promieniowanie obiegające ziemię w kierunku 
przeciwnym, niż odbierane, można usuwać, stosując po stronie nadawczej 
i odbiorczej anteny jednokierunkowe z reflektorami. Natomiast echa, przy- 
chodzącego z tego samego kierunku co sygnał, usunąć nie można. 

Zaobserwowano również (Stórmer, Appleton, v. d. Pol) echa pojawia- 
jące się dopiero po upływie kilku minut. Zjawiska te są bardzo rzadkie i tłu- 
maczą je przeważnie odbiciem się fal poza atmosferę ziemską w przestrze- 
ni międzyplanetarnej, chociaż pojawiają się również zdania, że przyczyną 
ich jest wyjątkowo silna jonizacja, powodująca bardzo małą szybkość gru- 
рома sygnału w jonosłerze. 


1) Gdy np. odbiornik znajduje się w odległości 6000 km od nadajnika, licząc na 
obwodzie koła wielkiego, to odległość w kierunku przeciwnym wynosi 2 п R — 6000 = 
== 2 т,6400 km — 6000 km — 34000 km. Drogę tę promień przebędzie w przybliżeniu 


w czasie ~ 0,11 sek, o tyle więc później dojdzie do odbiornika, niż promień 


300000 
biegnący bliższą drogą. W rzeczywistości różnica będzie jeszcze większa, gdyż liczyć na- 
leży drogę łamaną kilkakrotnych odbić między јопоѕіега i ziemią. Zjawiskiem echa 
zajmuje się Т. L. Eckersley w pracy „Studies on Radio Transmission* І, Е, Е, Wir. 
Proc. 7, 1932, str. 137, 
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Echa krótkotrwałe pojawiają się zazwyczaj w lecie w czasie dni naj- 
dłuższych, a w zimie w czasie dni najkrótszych i to na szlakach, które prze- 
biegają wzdłuż pól wielkich, przechodzących w pobliżu biegunów. Warun- 
kiem bowiem dla kilkakrotnego okrążenia ziemi jest, by fala na całej dro- 
dze spotykała stan jonosfery umożliwiający jej przejście. 


Zjawisko Dopplera. 

W okresach szybkich zmian stanu jonizacji warstwy Heaviside'a moż- 
na zauważyć zjawisko, znane w akustyce pod nazwą zjawiska Dopplera. 
Polega ono na tem, że fale odbite pozornie zwiększają swoją częstotliwość, 
gdy droga ich nagle się skróci, zmniejszają zaś pozornie częstotliwość, gdy 
droga przebyta przez promień ulegnie nagle wydłużeniu. 

Zjawisko Dopplera może być wywołane przez nagłe zmiany wysoko- 
ści jonosfery, lub przez nagłe zwiększenie lub zmniejszenie się liczby od- 
bić w jonosferze. Obserwowano zmiany częstotliwości, wywołane przez zja- 
wisko Dopplera, rzędu 0,1"/,. 


Rozproszenie fal. 

Częstem zjawiskiem, obserwowanem przy odbiorze fal odbitych, są 
zmiany kierunku fali przychodzącej tak w płaszczyźnie poziomej, jak i pio- 
nowej. Zmiany kierunku w płaszczyźnie poziomej występują prawie wy- 
łącznie w nocy i to silniej na falach długich, niż na krótkich i są zjawiskiem 
bardzo niepożądanem w radjogonjometrji i przy odbiorze kierunkowym. 

Zmiany kąta padania w płaszczyźnie pionowej spotyka się szczególnie 
przy odbiorze fal krótkich, gdzie składowa pozioma pola elektrycznego nie- 
raz kilkakrotnie przewyższa składową pionową. Wskutek tego anteny od- 
biorcze o charakterystyce pionowej wybitnie płaskiej (poziomej) nie są 
pożądane, dają bowiem większe wahania siły odbioru. 


28. Wzory na rozchodzenie się promieniowania odbitego na falach 
średnich i długich. 


Ze względu na dużą zmienność zjawisk, związanych z promieniowa- 
niem odbitem, trudno jest ustalić prawa, które pozwalałyby — chociaż 
z pewnem przybliżeniem — obliczyć moc niezbędną dla zapewnienia żąda- 
nego zasięgu. Systematyczne obserwacje promieniowania odbitego w za- 
kresie fal średnich wykazały, że częstokroć wartości natężenia pola wahają 
się w stosunku 1 : 20, a poszczególne punkty pomiarowe zawierają się 
w granicach między krzywą dyfrakcyjną dla danej fali (patrz $ 24) i warto- 
ściami odpowiadającemi rozchodzeniu się fali kulistej bez strat 


(G= 


5 VPyw, krzywa przerywana). W niektórych przypadkach otrzy- 


km 
muje się nawet szerszy zakres wahania. 
Badania te doprowadziły jednakże do wypośrodkowania pewnych krzy- 
wych orjentacyjnych, pozwalających określić rząd wielkości pola elektrycz- 
nego, wytwarzanego przez daną moc na danej odległości podczas „nocy“ !). 


1) Pod naszą szerokością geograficzną warunki „поспе“ dla fal średnich panują 
prawie przez całą dobę. Wyjątek stanowi kilka godzin około południa w ciągu miesięcy 
letnich, a około 1 godziny w zimie, 
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Krzywe te mamy na rys. 224. Oparte są one na obserwacjach poczynionych 
w Europie, Z. 9 R. R. i w Stanach Zjednoczonych А. Р. Górna krzywa 
daje nam t. zw. maximum pozorne — tę wartość natężenia pola, którą fala 
przekracza jedynie w ciągu 5%/0 czasu. 
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Jest to wartość średnia, która w poszczególnych przypadkach może się 
wahać w granicach od 1/3 wartości otrzymanej z krzywej, do 3-krotnej 
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wartości. Jeżeli więc z krzywej tej znajdziemy dla danej mocy i odległości 
natężenie pola ć = 1 mV/m, to liczyć się musimy z tem, że możemy otrzy- 
mać pozorne maximum wartości pola zawarte w granicach od 0.3 mV/m 
do 3 mV/m. 

Dolna krzywa daje przypuszczalne średnie wartości natężenia pola pro- 
mienia odbitego. Jest to wartość, której pole normalnie nie przekracza 
w ciągu 50% czasu. Co do dokładności istnieją te same zastrzeżenia, co 
dla pozornego maximum. 

Charakterystyczne jest, że podane krzywe nie zależą od częstotliwości. 
Nie jest to zupełnie ścisłe, ale wobec wielkiej zmienności zjawisk zależności 
takiej praktycznie nie zdołano ustalić. 

Krzywe rys. 224 podane są dla 1 kW. mocy promieniowanej. By otrzy- 
mać natężenie pola przy mocy dowolnej, należy otrzymane z krzywych 
wartości pomnożyć przez үкү. 

Poszczególne części krzywej dla maximum pozorneśo można wyrazić 
wzorami przybliżonymi. 1 tak od 500 do 2000 km stosować można wzór: 


Ć ke: | Р „e — 0,00173 dkm mV/m i (439} 


w granicach zaś od 2000 do 5000 km: 


Ex o VAS mia . (439a) 
Akm 


Przypuszczalne wartości średnie otrzymamy, mnożąc wartości maksy- 
malne przez 0,45. Liczba ta jest oparta na statystyce pomiarów z ostatnich 
lat. 

Ze względu na dużą zmienność, obliczenie promieniowania „nocnego“ 
nie może służyć za podstawę do ustalenia zasięgu roboczego stacji. Służy 
ono raczej jako orjentacja, na jakich odległościach i w jakim stopniu na- 
sza stacja może zakłócać pracę obcych stacyj. Jest to więc raczej zasięg 
przeszkadzający stacji. 

W zakresie fal średnich spotykamy się również i w „dzień“ z promienio- 
waniem odbitem. Promieniowanie to przeważa nad falą powierzchniową na 
odległościach 500 do 1000 km i ta przewaga występuje tem bliżej nadajnika, 
im krótsza jest fala. Średnią krzywą promieniowania „dziennego” opartą 
na pomiarach angielskich mamy na rys. 216 (krzywa X—X). Jest to wartość 
średnia dla całego roku, obserwacje wykazują jednakże, że w zimie otrzymu- 
jemy natężenia pola „dziennego“ około 4-krotnie wyższe, niż w lecie. Na- 
ogół promieniowanie odbite „dzienne'* wykazuje o wiele większą stałość, 
niż nocne, 

W zakresie fal średnich promieniowanie odbite wykorzystane jest czę- 


stokroć dla celów telegraficznych na odległościach przekraczających 1000 к 


km. a wahania odbioru pokonywa się przez dostateczną moc nadajnika і do- 
słateczne wzmocnienie w odbiorniku, połączone z ograniczeniem prądu mak- 
symalnego w przyrządach piszących (t. zw. ograniczniki prądu „limiters''). 

W radjofonji natomiast, gdzie na pierwszem miejscu stawia się jakość 
odbioru, zasięg użyteczny (t. zw. po francusku „rayon d'action абгёаЫе") 
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ogranicza się do odległości, na której pole fali odbitej nie przekracza 1/3 
natężenia pola fali powierzchniowej, na większych bowiem odległościach 
pojawiają się nietylko wahania siły odbioru, ale i zniekształcenia skutkiem 
zaniku selektywnego. Zasięg ten waha się od 30 km (na falach rzędu 200 m) 
do 250—300 km (fale rzędu 2000 m) i nie można go zwiększyć przez pod- 
wyższenie mocy stacji, śdyż stosunek natężeń obu pól jest niezależny od 
mocy. 

Jedynym skutecznym środkiem, zwiększającym zasięg użyteczny stacyj 
radjofonicznych, jest stosowanie anten lub układów anten o silnem promie- 
niowaniu poziomem (t. zw. anteny przeciwzanikowe). Jeden z możliwych 
typów takiej anteny przeliczono w przykładzie na str. 269. 

Wahania odbioru zwalczać można również przez zastosowanie w od- 
biornikach radjofonicznych samoczynnej regulacji siły odbioru. Są to jed- 
nak urządzenia, niestosowane w prymitywnych i tanich odbiornikach, któ- 
rych w radjofonji jest większość, a pozatem skuteczność tej regulacji za- 
wodzi wobec zaniku selektywnego. 


Przykład. 


Mamy znaleźć maksymalne i średnie natężenie pola, jakie na odległości 
1500 km wytworzy stacja radjofoniczna o mocy fali nośnej 120 kW w antenie. 

Zakładając sprawność promieniowania 1 = 0,7, obliczymy moc wypro- 
mieniowaną: 


Ppr. = 120 . 0,7 = 84 kW. 


Z krzywej rys. 224 znajdujemy dla d = 1500 km i mocy wypromienio- 
wanej 1 kW maksymalne natężenie pola С, 0,075 mV/m, a stąd otrzy- 
mamy dla 84 kW: 


E =0,075./84—0,7 mV/m. 


Jednakże w myśl tego, co powiedziano poprzednio, natężenie pola może 
osiągnąć wartość nawet 3-krotnie większą, dochodząc do 2 mV/m. 
Średnia wartość natężenia pola nocnego, z jaką będzie należało liczyć 
się, wyniesie: 
Ć «r = 0,45 . 0,7 = 0,3 mV/m. 


29. Obliczenie zasięgu fal długich, Wzór Austin'a i Cohena . 


Dla obliczenia zasięgu fal długich stosuje się powszechnie wzór empi- 
ryczny Austin'a i Cohen'a, oparty na pomiarach, dokonanych przez labora- 
torjum marynarki wojennej Stanów Zjednoczonych: 

©. Pierwotny wzór Austina. dotychczas jeszcze bardzo rozpowszechnio- 
ny, ma postać następującą: 
А с ЙА 
= 1207 —— ү 


ER 


ай 
8775 mV/m (440) 
sin 1) У 


A 


w którym ). i d są wyrażone w km, л w metrach, ® jest odległością kątową 
między stacjami w radjanach, a 2 jest t. zw. spółczynnikiem pochłaniania, 
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który dla fal długich (ponad 3000 m), а nad morzem i dla fal średnich, 
można uważać za wielkość zależną jedynie od przewodności gruntu. Dla 
morza przyjmuje się « = 0,0015, niezależnie od długości fali. Тепѕат 
spółczynnik przyjąć można dla fal długich również i wówczas, śdy pewna 
część ich drogi przebiega nad lądem. Na wzorze (440) ze spóczynnikiem 
а = 0,0015 opierają się obliczenia zasięgu stacyj okrętowych, przewidzia- 
nych konwencją o bezpieczeństwie życia ludzkiego na morzu. 

W zakresie fal średnich (200 do 2000 m) pomiary wykazały dużą za- 
leżność spółczynnika « od długości fali. Wartości pomiarowe w tym za- 
kresie fal. wahają się w granicach od 0,01 (dobra przewodność gruntu) 
do 0,08 (w miastach). Dla tego zakresu fal nad lądem wzór Austina obec- 
nie ma mniejszą aktualność wobec krzywych Sommerfeld-Eckersley'a. 

W r. 1926 L. W. Austin podał wzór nieco odmienny, oparty na po- 
miarach rozchodzenia się fal nad morzem, w postaci: 


ad 


КЕЕ КД; уе ыар 440 
С = 1207 а] ATR SA vV/m, (440a) 


W „nowym' wzorze Austin'a współczynnik « posiada dla morza war- 
tość 0,0014. Wzór ten dla fal średnich daje wartości podobne, jak stary, 
dla fa! najdłuższych zaś daje wyniki do 2 do 3-krotnie większe. 

Obok wzoru Austin'a do obliczenia zasięgu fal długich stosują rów- 
е, czasami wzór Eckersley'a (433). Daje on jednak naogół wartości 
zaduże, 


30. Wybór fal krótkich dla komunikacji na duże odległości. 


Wzorów i krzywych na obliczenie natężenia pola fal krótkich jeszcze nie 
ustalono, a zgłoszone dotychczas propozycje nie są należycie potwierdzone 
doświadczeniem. Istnieją natomiast krzywe, pozwalające określić orjenta- 
cyjnie, jaki zakres fal krótkich jest odpowiedni do nawiązania łączności 
na daną odległość o danej porze dnia i roku. 

Dla przykładu podajemy wykresy opracowane przez Stany Zjednoczone 
А. Р, i ogłoszone w materjałach konferencji radjokomunikacyjnej w Ma- 
drycie (1932). Wykres rys. 225-a jest ważny dla dnia w miejscu nadawania, 
zaś 225-b dla mocy. Odległość uskoku i zasięg są zaznaczone szerokimi pa- 
sami, w których granicach są zawarte dane wielkości. 

Jakościowo dają te wykresy bardzo dobry obraz zachowania się fal 
różnych zakresów częstotliwości. Zakresy te ulegają niestety dość znacz- 
nym fluktuacjom z roku na rok ze względu na okresy plam słonecznych 
(15-miesięczny, 11-letni i 23-letni). I tak o ile w roku 1929 najkorzystniejsza 
fala dzienna była około 19.000 kc/s t. j. około 15,8 m, a nocna 10000 kc/s, t. j. 
około 30 m, to w roku 1932 najlepsze fale były około 13000 kc/s (23 m) 
w dzień, a 5000 kc/s (60 m) w nocy. 

Jako dobra orjentacja mogą tu służyć dane co do częstotliwości granicz- 
nych w zależności od /. warstwy Ё, ogłoszone przez Т. L, Eckersley'a 
(patrz $ 25). Gdy znamy stan warstwy E, pozwalają one przynajmniej okre- 
ślić największą częstotliwość, którą w danych warunkach możemy użyć. 
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Ponadto dla projektowania następujące dane orjentacyjne mogą od- 
dać duże usługi: 
І. Statki i samoloty amerykańskie stosują w okolicach Atlantyku pół- 
nocnego a ce fale wywoławcze. jako najbardziej pewne (dane 
e) 


CACTI 


Zasięg w milach morskich (1 mila = 1,855 km.). 


6210 = 300 200 > 800 = 400 500 * 2500 
8280 250 ~ 800 650 = 2600 300 = 1000 2000 = 3500 
11040 500 * 1500 1500 * 3000 600 2000 - 
12420 600 = 1800 2000 = 3500 800 = 2200 

16560 1000 = 3500 = 1400 = 3500 


od 2000 wyżej od 3000 wyżej 


П. Według danych tow. Philips (Eindhoven), następujących zasięgów 
można się spodziewać przy użyciu stacji samolotowej o mocy 10 W w an- 
tenie, z anteną wiszącą, nad lądem: 


Fala: Zasięg: 
100 m 0 75 km 
90 m 0-100 km 
80 m 0-150 km 
70 m 0-200 km 
60 m 0-300 km 
50 m 0-400 km 
40 m powyżej 400 km 
30 m „ 500 km 
20 m „ 600 km 


Zasięgi te są podane dla warunków dziennych. W nocy zwiększają 
się one o 25 do 50%. 


31. Natężenie pola w miejscu odbioru. Przeszkody techniczne 
i atmosferyczne. 


Gdyby nie było żadnych wpływów ubocznych, to przy pomocy odpo- 


wiednio zbudowanych odbiorników lampowych moglibyśmy odbierać pola 
elektryczne znacznie mniejsze od 1 рУ/т. Jednakże w praktyce radjoko- 


410 


rame E 


munikacyjnej zmuszeni jesteśmy stosować natężenie pól, przkraczające war- 
tość 1w V/m, a nawet w niektórych przypadkach pola wynoszące dziesiątki 
miliwoltów na metr. Zmuszają nas do tego już to fale elektromagnetyczne, 
ujęte ogólną nazwą przeszkód elektrycznych, już to prądy o częstotliwo- 
ściach akustycznych, mające swe źródło w odbiornikach. 

Przeszkody elektryczne dzielimy, ze względu na ich źródło, na dwie 
kategorje: 

1) Przeszkody atmosferyczne, wywołane głównie przez silne wyłado- 
wania elektryczności atmosferycznej, szczególnie w czasie burz. 

2) Przeszkody techniczne, wytwarzane przez przyrządy elektryczne, 
szczególnie takie, których działanie jest połączone z przerywaniem prądu. 

Zarówno przeszkody atmosferyczne, jak i techniczne, posiadają ten 
sam charakter. Są to przebiegi o charakterze impulsów aperjodycznych małej 
częstotliwości, które jednakże, w myśl teorji Fourier'a, można rozłożyć na 
nieskończony szereg przebiegów perjodycznych, o częstotliwościach rosną- 
cych i amplitudach malejących '). Przeszkody wytwarzają więc ciągłe wi- 
dmo fal, a siłę elektromotoryczną, wytworzoną przez nie w odbiorniku daje 
całka: 


С = | Ca sin (o t- ọ)do, (441) 


w której œ i w, są częstotliwościami granicznemi, przepuszczanemi przez 
odbiornik, zaś ćw są to amplitudy fal, odpowiadające poszczególnym czę- 
stotliwościom przeszkody. 

Z faktu tego wynikają dwa wnioski, które się potwierdzają w praktyce: 

a) Przeszkody występują tem silniej, im mniejsza jest częstotliwość 
(im większa długość) fali odbieranej. 

b) Odbiornik jest tem mniej wrażliwy na przeszkody, im węższe jest 
widmo częstotliwości, które odbiera. A więc w odbiorniku telegraficznym 
o ostrej krzywej rezonansu przeszkody występują słabiej, niż np. w odbior- 
niku radjofonicznym z filtrem widmowym. 

Przeszkody atmosferyczne, jak już wspomniano, mają swe źródło prze- 
dewszystkiem w burzach i ze względu na swój charakter falowy rozchodzą 
się nieraz na duże bardzo odległości, jak i fale radjotelegraficzne. Podobnie, 
jak i te fale, zależne są od pory dnia i roku, szczególnie w zakresie fal 
krótkich. Głównem ich siedliskiem są kraje podzwrotnikowe, dlatego w na- 
szej szerokości geograłicznej przychodzą one przeważnie z kierunków po- 
łudniowych. Niezależnie od tego bywają też przejściowe źródła przeszkód 
atmosferycznych o charakterze lokalnym. Najsilniej występują one w na- 


1) Bliższe dane znajdzie czytelnik w pracach: 

1) J. R. Carson, Selective Circuits and Static Interference, Trans. A. I. E. E. 43, 
str. 789, r. 1924. 

2) Koerts, Atmosphirische Störungen, Berlin. 

3) St Manczarski, Usuwanie zakłóceń w odbiorze radjowym, Przegl. Elektr. 
Z, 8, r. 1932. 
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do zwalczania 


dynie dwa: selektywne odbiorniki i anteny odbiorcze 


UL MIL MII Ш 
| ШТ Т Шу 
ШИГ ШШ MI MN MC A 


WZM WW кН» РУ 


mia 
1) Według „Committee on Propagation Data” Proc. I. R. Е, 21, str. 1419, r. 1933, 


doświadczeniem, że na falach krótkich przeszkody atmosferyczne nie dają 
Skuteczne środki 


fali w mV/m dla okolic N. Yorku. podają wykresy rys. 226 '): krzywa 
się zbytnio we znaki. 
m 


ności natężenia przeszkód atmosferycznych od częstotliwości 
dnia, krzywa B dla nocy. Krzyw 


szym klimacie w miesiącach lipcu i sierpniu. 
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| ostatni oczywiście tylko wówczas, gdy główny kierunek przeszkód w danej 
okolicy nie jest zgodny z kierunkiem іа! odbieranych. 

Przeszkody techniczne występują oczywiście tylko w okolicach zelektry- 
fikowanych, a przedewszystkiem w wielkich miastach i w ośrodkach przemy- 
słowych. Źródłem ich są przeważnie komutatory i wszelkiego rodzaju 
przerywacze, jak cewki indukcyjne, dzwonki, aparaty telegraficzne, różne 
aparaty dla użytku domowego i t. p. Natężenie pola elektrycznego prze- 
szkód technicznych zależy od odległości od źródła i w osiedlach silnie 
zelektryfikowanych dochodzi do średniego poziomu rzędu kilkunastu do 
kilkudziesięciu mV/m. Rzadziej staje się dokuczliwą bezpośrednia induk- 
cja prądu 50-okresowego. 
| Osobną kategorją przeszkód technicznych, występującą przy odbiorze 
| na samolotach i samochodach, jest promieniowanie fal, wywołane przez dzia- 
łanie iskrownika. Iskrownik silnika wraz z kablami, doprowadzającymi do 
świec, stanowi niejako stację nadawczą o falach gasnących, których długość 
zależy od długości kabla i pojemności masy silnika. Średnio fale te są 
rzędu kilkudziesięciu metrów. 

Przeszkodom tym zapobiega się, osłaniając elektrostatycznie całość 
urządzenia zapłonowego (iskrownik, kable, świece), które jest starannie izo- 
lowane od masy silnika (kable dwuprzewodowe do świec). Osłonę łączy 
się z masą silnika i całej konstrukcji metalowej. 


Zwalczać przeszkody techniczne można dwiema drogami !): 


a) u samego źródła — przez stosowanie odpowiednich urządzeń fitrują- 
cych, nie dopuszczających przeszkód do sieci; 

b) przy odbiorniku — przez kompensowanie przeszkód po doprowa- 
dzeniu dodatkowego napięcia kompensującego w fazie przeciwnej (5. Man- 
czarski) oraz przez osłanianie elektrostatyczne doprowadzeń do anten od- 
biorczych. 

Do przeszkód technicznych zaliczyć należy również szereg zjawisk 
elektrycznych, objawiających się w postaci szumu *), których źródłem jest 
sam odbiornik, a więc — nierównomierna emisja lamp katodowych, t. zw. 
zjawisko temperatury w odbiornikach i t. p., zjawiska wynikające z nie- 
ciągłości budowy materji a wreszcie — w odbiornikach sieciowych — nie- 
doskonałe wyfiltrowanie prądu wyprostowanego. 

Przeszkody tego rodzaju, odniesione do zacisków wejściowych odbior- 
nika, wyrażają się pod postacią siły elektromotorycznej na zaciskach wej- 
ściowych odbiornika rzędu 1 рУ w odbiornikach bateryjnych, a rzędu 10 
pV w odbiornikach zasilanych z sieci prądem wyprostowanym. Prze- 
szkody tej kategorji potęgują się z liczbą stopni wzmocnienia, zastosowanych 
w odbiorniku. Szumy własne odbiorników (nie licząc szumu w odbiorni- 
kach sieciowych) są naogół większe na falach krótkich, niż na długich. 
Przypuszczalnie przyczyna leży w tem, że bezwzględna szerokość widma 


Р 1) Wyczerpującą literaturę znajdzie Czytelnik w „Przeglądzie Elektrotechnicz- 
nym i Radjotechnicznym. Bardzo bogate dane znajdują się w dokumentach CCIR na 
Konferencję Lizbońską (Zagadnienie Nr. 6). 

3) Patrz m. i. sprawozdanie L. В, Turner'a, część П-ба Т. Е. Е, Wir. Proc. 8 str. 
16 — 21, r. 1933. 
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przepuszczanego jest większa w odbiornikach krótkofalowych, niż w długo- 
falowych. 

Do wyliczonych tu przeszkód dochodzi wkońcu jeszcze przesłuch stacyj 
obcych z powodu niedostatecznej selektywności odbiornika lub zamałej róż- 
nicy częstotliwości między falami pracujących stacyj. 

Najskuteczniejszym środkiem do zwalczania przeszkód elektrycznych 
w odbiorze jest dostatecznie silne natężenie pola elektrycznego odbieranych 
sygnałów. 

Stosunek natężenia pola elektrycznego fali do pola przeszkód zależy 
od kategorji odbioru. Najmniejsze wymagania pod tym względem stawia 
się przy odbiorze słuchowym sygnałów telegraficznych, gdyż proste tony 
harmoniczne stosunkowo łatwo jest wyróżnić z pośród wszelkiego rodzaju 
niemelodyjnych trzasków i szmerów. 

Większego natężenia pola odbiorczego wymaga odbiór telegraficzny 
samopiszący, tam bowiem odpada selekcja, dokonywana przez odbierające- 
бо, a każdy impuls po detekcji zdolny jest poruszyć aparat piszący. 

Największe wymagania stawia się przy odbiorze telefonicznym, który 
wymaga dobrej zrozumiałości mowy, a szczególnie w odbiorze radjofonicz- 
nym, gdzie oprócz zrozumiałości żąda się jeszcze zachowania wartości arty- 
styczne reprodukcji. 

Rzecz oczywista, że osobne wymagania stawia się przy odbiorze w wa- 
runkach trudnych, jak w samolotach i samochodach oraz dla гайјоѓопјі 
w miejscowościach o silnych przeszkodach technicznych. 

Oprócz tych wszystkich rozważań przy ustalaniu natężenia pola należy 
brać pod uwagę wahania, wywołane przez falę odbitą i liczyć się raczej 
z minimum, niż ze średnią wartością ©, oczywiście: tylko wówczas, gdy 
wartość tę da się ustalić z dostateczną pewnością. 


Stosunek przeszkód do pola odbiorczego. 


Na podstawie ostatnich obserwacyj można dopuścić następujące sto- 
sunki pola przeszkadzająceśo do pola odbieranego (według źródeł fran- 
cuskich) : 

1) Odbiór telegrałiczny samopiszący: 

Stosunek przeszkody do sygnału 1 : 3. 


2) Odbiór telegrałiczny słuchowy: 


Stosunek ten może być większy, o ile przy odbiorze oba sygnały dostatecznie 
różnią się tonem. Przy odpowiednim doborze tonów możliwy jest odbiór na- 
wet przy stosunku 1 : 1. А 


3) Telełonja handlowa (płatne rozmowy): 
Stosunek najwyżej 1 : 10. 


4) Telełonja niehandlowa (rozmowy lotnicze, wojskowe i t. p.): 
Stosunek 1 : 3. 


5) Radjogonjometrja: 


Stosunek 1:7, o ile stacja przeszkadzająca ma ton różniący się wy- 
raźnie od odbiorczego (mierzonego). 
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6) Radjołonja: 

Możliwy jest odbiór przy stosunku 1 : 12, jednakże dla odbioru z za- 
chowaniem wartości artystycznej dopuszczalny jest stunek nie większy, niż 
1:50 до 1:100. Przeszkody krótkotrwałe w postaci chwilowych trzasków 
тоба być jednak znacznie silniejsze. 


Natężenie pola elektrycznego w miejscu odbioru. 


Od wyboru natężenia pola w miejscu odbioru zależy pewność korespon- 
dencji. By pewność ta była stuprocentowa, a więc, by o każdej porze, nawet 
przy najsilniejszych przeszkodach, możliwe było porozumienie się bez omy- 
łek, musielibyśmy mieć natężenia pól, nieproporcjonalnie duże dla warun- 
ków średnich. Dlatego, projektując połączenie radjokomunikacyjne, li- 
czymy się zgóry z tem, że w wyjątkowo niekorzystnych okolicznościach po- 
łączenie to zawiedzie. I tak, pracując na falach długich, zgóry przewidujemy, 
że w miesiącach letnich będziemy mieli bardzo duże trudności z powodu 
przeszkód atmosferycznych. 

Podane niżej zestawienie zawiera wartości natężenia pola elektrycznego, 
odpowiadające średnim warunkom eksploatacyjnym i opiera się na do- 
świadczeniach szeregu państw europejskich i pozaeuropejskich, sprawdzo- 
nych w znacznej części pomiarami Wydziału Radjokomunikacyjnego M. P. 
i Т. Charakterystyczna w niem jest ta okoliczność, że wymagane natężenia 
pól są tem mniejsze, im krótsza jest fala robocza, co wynika z zależności na- 
tężenia przeszkód atmosferycznych od długości fali (rys. 226). Wartości po- 
dane odnoszą się do średnich szerokości geograficznych, a nie do okolic pod- 
zwrotnikowych, gdzie przeszkody atmosferyczne są wyjątkowo silne. 

Co do wartości podanych dla telefonji, należy pamiętać, że zasięg za- 
leży tu nietylko od natężenia fali nośnej, lecz przedewszystkiem od głę- 
bokości modulacji (patrz rozdział IV). Wartości podane w tablicy, dają 
nam natężenie pola fali nośnej przy uwzględnieniu głębokości modulacji, 
normalnie spotykanej przy danej kategorji urządzeń. 


Niezbędne natężenia pól elektrycznych w miejscu odbioru. 
Zakres fal 
Д2| Rodzaj pracy 


Fale A, odbiór sa- 
mopiszący 


Długie Średnie 


4 
в 
5 
x 


20100 „ V/m?) 5-20 1. V/m 
Fale A, odbiór słu- | 
chowy 


Fale A, odbiór słu- 
chowy na samolocie 


10--25 p. V/m 5-20 V/m?) |2%10y. V/m*) 


50 + V/m 


20 >50 œ V/m 


Fale А, na samolo- 


cię 100 = 20044 V/m 
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Niezbędne natężenia pól elektrycznych w miejscu odbioru, (c. d.) 


ia Pr Дн Zakres fal 


Rodzaj pracy р Długie Średnie Krótkie 


6| Telefonja handlowa 5-30 p V/m’) 


20-100 V/m 


8 40 V/m') 


Telefonja niehan- 
dlowa 


200 — 300%. V/m 


Bardzo dobry od- 
biór: 

Duże miasta 
2000--50000 y. V/m 
Mniejsze miasta 
1000--10000 y. V/m 

Wieś 
300-3000 1. V/m 


dobry odbiór 


Radjofonia, możliwy 


odbiór lampowy 100 500. V/m 


Jak odbiór 
samopiszący | 


Przesyłanie obrazów 


'Radjogonjometrja 
morska 


50, V/m* 


Radjogonjometrja — 


stacje lotn. naziemne 10 — 30, V/m 


UWAGI: 
1) Niezbędne, natężenie pola rośnie z długością fali i z szybkością nadawania. 
Lahaye podaje na to dla fal długich wzór: 
N 
esam; 
À 


w którym / — częstotliwość w kc/s, 


N — liczba wyrazów na minutę, 
a — stała; w dobrych warunkach a — 50, przy silnych zakłóceniach technicz- 
nych i w okolicach podzwrotnikowych a = 100 —- 150. 
2) Przy małych szybkościach nadawania i dobrych warunkach atmosferycznych 
możliwy jest odbiór pól rzędu 1 œ V/m. Do obliczenia zasięgu stacyj dla wzywania po- 


mocy (według starego wzoru Austina) zakłada się С = 100 V/m 
3) Dolna granica odnosi się do fal krótszych, górna do fal dłuższych, Wartości 
podane są dla odbiorników udoskonalonych z antenami kierunkowemi i urządzeniami 


przeciwzanikowemi. Odbiorniki średniej jakości wymagają pól podanych w rubryce 1. 


416 


; 
l 


4) Tesame zastrzeżenia co pod 3). Prawidłowy odbiór telefoniczny możliwy jest 
tylko przy pomocy odbiorników udoskonalonych. 

5) Dolne granice odnoszą się do fal najkrótszych zakresu radjofonicznego, górne 
do fal najdłuższych. Liczby, podane przez Międzynarodową Unję Radjofoniczną, za- 
spokajają wszelkie wymagania co do jakości odbioru, nawet przy średniem natężeniu 
przeszkód technicznych. 

6) Liczba podana przez Konferencję specjalistów dla sygnałów morskich w Londy- 
nie, 1931. 

7) Są to wartości, przy których pracuje jedynie połączenie telefonji handlowej na 
długich falach między Anglją i St. Zj. A. P. na falach ok. 5000 m, systemem jednej 
wstęgi bocznej bez fali nośnej. 


32. Obliczenie mocy dla stacji nadawczej. 


By stacja nadawcza mogła spełnić swoje zadanie, musi ona posiadać 
żądany zasięg, czyli na żądanej odległości wytwarzać natężenie pola, nie- 
zbędne dla danego rodzaju odbioru. Wobec tego zaś, że natężenie pola, poza 
innymi czynnikami, jest proporcjonalne do pierwiastka kwadratowego z mo- 
cy wypromieniowanej, więc najważniejszym etapem w projektowaniu stacji 
nadawczej jest ustalenie jej mocy. 

Tok obliczenia mocy stacji nadawczej jest inny dla fal długich i śre- 
dnich, a inny dla fal krótkich. 

Fale pośrednie pod względem fali powierzchniowej należą do kategorji 
fal średnich, zaś pod względem fali przestrzennej — do fal krótkich. 

a) Fale długie i średnie. 

Pierwszym krokiem w projektowaniu stacji jest wybór fali lub zakre- 
su fal. Pod tym względem na falach długich i średnich swoboda jest nie- 
wielka, gdyż fale te są ściśle rozdzielone przez Międzynarodowy Regula- 
min Radjokomunikacyjny pomiędzy poszczególne kategorje służb. Ponad- 
to w zakresach radjokomunikacji stałej i radjofonji nawet poszczególne fa- 
le są zajęte przez państwa na zasadzie wspólnego porozumienia. 

Służby morskie, lotnicze i państwowe (wojskowe, policyjne it. d.) ma- 
ją przyznane pewne pasy częstotliwości, w których obrębie mogą praco- 
wać na dowolnej fali. Р 

Mając daną częstotliwość fali, możemy wyznaczyć niezbędną moc wy- 
promieniowaną przy pomocy krzywych (rys. 216), obliczonych dla danej 
częstotliwości ze wzorów Sommerłelda (432), Watsona i Eckersley a (433), 
lub dla fal długich w przybliżeniu według Austina. (wzory 440 i 440-a). Na- 
stępnie, orjentując się co do rzędu wielkości całkowitego oporu anteny, 
a temsamem znając w przybliżeniu sprawność anteny, obliczamy całkowitą 
moc w antenie. 

Metodę obliczenia ilustruje najlepiej następujący przykład: | 

Mamy zaprojektować stację lotniskową, która w korespondencji tele- 
graficznej z samolotami w średnich warunkach lądowych (a==107' egs.e.m.) 
ma mieć zasięg 500 km. Odbiór na samolocie zawsze jest słuchowy, więc 
zgodnie z tablicą $. 31 przyjmujemy С =50 „V/m = 0,05 mV/m. Zgodnie 
z regulaminem międzynarodowym stacja może pracować w zakresie czę- 
stotliwości 255 — 290 kc/s (1176 > 1034 m). 


Radjotechnika. — 27. 417 


Wobec tego, że najgorsze warunki rozchodzenia się ma fala naj- 
krótsza, możemy oprzeć się na wartościach, które nam da krzywa dla 
f = 300kc/s. Z rys. 216 znajdujemy, że na odległości 500 km moc promie- 
niowana 1 kW daje natężenie pola С, = 0,08 mV/m. Mając zaś proporcję: 

б Р МАУ ЖАБЫ 
E ү 79 czyli: A= P, 
znajdziemy: 


Ppr. = (52) =2= 


IES- 0,4 kW. 
0,08 64 


Jest to największa potrzebna moc wypromieniowana, gdyż na falach 
dłuższych warunki rozchodzenia się są korzystniejsze, jednakże dla prosto- 
ty obliczenia przyjmiemy na całym zakresie Ppr, = 0,4 kW. 

Z równania (385) możemy obliczyć metrampery stacji: 


А 300. 10° 
120 z 


hJ И Руа = 195 y P Whim - 


Mamy więc dla fali najdłuższej (jako najmniej korzystnej) : 
hJ =185y0,4.1,176—590mxA. 
Przyjmujemy, że wysokość masztów wynosi `): 


hm = 60 m. 
a wysokość skuteczna 
kę = 0,6 x hm == 36 m. 


Teraz możemy obliczyć prąd u podstawy anteny: 
у > m164Ż169A 
36 
i oporność promieniowania (równanie 386): 


h 


he 36 
> 


2 2 
Ку, = 1600 .( | == 1600. (5) = 1,509. 
1176 


Sprawdzamy moc promieniowaną: 
Р. = J? Rp = 16,5*.. 1,5 = 400 W =0,4 kW, 
a więc jest ona zgodna z założeniem. 


1) W dalszych rozdziałach podane są szczegółowe rozważania, odnoszące się do 
wyboru wysokości masztów i mocy nadajnika. 
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Jeżeli założymy, że oporność strat w obwodzie antenowym wynosi 
około 6 ©, otrzymamy całkowitą oporność anteny: 


R» = 1,50 +6 = 7,502, 
a stąd moc całkowita, jaką doprowadzić musimy do anteny, wyniesie: 
Pa = 16,5?. 7,50 = 2040 w ~ 2kW. 


Daje to sprawność promieniowania: 


Npr.=3 == 0,2 ' 


2 


wartość, której stacje tego typu naogół nie przekraczają. 
Przy pomocy krzywej rys. 216 możemy sprawdzić, na jakiej odległości 
stacja nasza da jeszcze dobry odbiór słuchowy w warunkach lądowych 


С" = 10 р Ут. Wartości tej przy pomocy wypromieniowanej 1 kW od- 
powiada natężenie pola: 


Eh ЕЕ 0,01 Va = 0,016 mV/m ' 


która to wartość, według krzywej rys. 216, daje nam odległość około 750 km. 
Fala odbita „nocna” natomiast może dać na tej odległości pozorne ma- 
ximum (rys. 224; 


E~ 0,3 | 0,4 70,19 m V/m = 190 V/m , 


a przypuszczalna średnia wartość natężenia pola: 0,45. 190 = 85 pV/m 
Jak widzimy, wielkości te wielokrotnie przekraczają projektowane pola ro- 
bocze. 

W ciągu „dnia fala odbita, jak widać z rys. 216, przy częstotliwo- 
ściach tego rzędu jeszcze nie posiada praktycznego znaczenia. 


b) Fale krótkie. 


Stacje krótkofalowe, jak już zaznaczono, muszą zmieniać falę w ciągu 
doby 2- do 4-krotnie, by sobie zapewnić dobrą komunikację. Dlatego mię- 
dzynarodowy podział fal przewiduje szereg wąskich zakresów, przyzna- 
nych kolejno tej samej kategorji służb (stałe, ruchome, i wspólne dla sta- 
łych i ruchomych), by stacjom ułatwić możność doboru fal z odpowiednich 
zakresów. Wybór fal opiera się na orjentacyjnych rozważaniach, wspom- 
nianych w $ 30, lecz ostateczne ustalenie fal roboczych dla danego połącze- 
nia, może nastąpić tylko drogą doświadczalną. Zresztą fale ustalone tą drogą 
bynajmniej nie są wielkościami niezmiennemi, gdyż zależnie od okresów 
plam słonecznych muszą ulegać modyfikacjom. 
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Również i wybór mocy nie opiera się na dość pewnych obliczeniach. 
Praktyka wykazuje, że moc, dająca dość pewną łączność przy odbiorze auto- 
matycznym na odległości bardzo duże, jest rzędu 10 do 40 kW, zaś na 
odległości rzędu 1 do 3 tysięcy km (przeważnie stosuje się tu krótsze fale 
zakresu pośredniego) moc bywa rzędu 5 > 10 kW. 

Na odległości kilkuset km do tysiąca km przy odbiorze słuchowym sto- 
suje się stacje o mocy kilkuset watów, zaś na samolotach nawet kilkudziesię- 
ciowatowe. 


BIBLJOGRAFJA DO ROZDZIAŁU ҮП. 


1. Н, Merczyng, prof, Inst, Inż. Kom. w Petersburgu. Teorja prądu elektrycznego, 
Warszawa, 1905. 

2, Rozanskij. Elektriczeskija łuczi, 

3. Н, Poincarć, Teorja Maxwella i fale Hertza, (tłum.), Warszawa 1917. 

4. S. А. Fleming, The Principles of Electric Wave Telegraphy and Telephony, Lon- 
Чуп, 1919, 

5, Ј. В. Pomey. Introduction à la théorie des courants téléphoniques et de la 
radiotćlćgraphie. Paryż 1920. 

6. J. Zenneck i H. Rukop, Lehrbuch der drahtlosen Telegraphie, Stuttgart, 1925. 

7, R. Mesny. Les ondes ćlectriques courtes (Recueil des confćrences - rapports 
de documentation sur la physique), Paryż 1927. 

8. Е. E. Terman, Radio Engineering, N. York — Londyn 1932. 

9, К. W, Wagner, Wissenschaftliche Grundlagen des Rundfunkempfangs — roz- 
działy: 

VI. R. Ridenberg, Ausstrahlung, Ausbreitung und Empfang der elektrischen 
Wellen. 

VII. A, Esau, Störungen des Empfangs durch unregelmässige Wellenausbreitung, 
Atmosphärische Störungen. 

10. Р, David, Manuel de réception radioćlectrique, 

11. Woprosy izłuczenja i rasprostranienja elektormagnitnoj eniergji. — Trudy 
Naucznoissledowatielskogo Instituta Swiazi — T. 12. r. 1933, 

12. N. N, Łucenko. Osnowy teorji radjotechniki. Elektromagnitnyje kolebanja, Mo- 
skwa, 1933. 

13. Dr. W. Pogorzelski. — Zarys teorji wektorów, Lwów — Warszawa, 1925. 


420 


DODATEK 1. 
SZEREGI FOURIER'A. 


1. Wyrażenie matematyczne funkcji Fouriera. 


Na zasadzie twierdzenia Fourier'a (1807) każdą funkcję perjodyczną 
można wyrazić jako złożoną z szeregu funkcyj sinusoidalnych, z których 
każda posiada postać ogólną: 


in = Jn sin (по 14-а), (1) 


zwanych harmonicznemi tej funkcji podstawowej. 
Można ją więc wyrazić sumą: 


п=со 


= Ро) = У Jy sin (n 0 £ 1-7») , (2) 


n=0 
w której n jest dowolną liczbą szeregu naturalnego. 


Suma ta nosi nazwę szeregu Fourier'a. Szereg Fourier'a może obej- 
mować nieskończoną lub skończoną liczbę wyrazów, może zawierać wszyst- 
kie kolejne wyrazy szeregu naturalnego lub też tylko niektóre z nich. 


Równanie (1) można przekształcić: 
in = Jn sin (n © t | фл) = Jn cos Yn sin n o £ - Jn sin Yn cos n wł 


czyli: 
in = An sin n w t -+ bn cosnwt , (1a) 
jeżeli podstawimy: 
Jn cos Фп = ап, Ja sin Pn = bn. 


Każdą składową harmoniczną można więc rozłożyć na sinusoidalną 
i kosinusoidalną, których amplitudy są związane z amplitudą harmonicznej 
zależnością: 
J?, соз? Pn -|- J?a sin? Pn = J'a 
czyli: 


Jn = | а?„ Fb, (3) 
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Na zasadzie powyższego, równanie (2) można przedstawić jako sumę 
dwu sum: 


п=со 


п = сх 
| А] 
ja» Ansin nwt > b nwt, 
«а п -- ZR cos 
n=0 n=0 


Dla wartości n = 0 pierwszy wyraz staje się równy zeru, drugi na- 
tomiast daje 
bn cos 0 = bn, = ba = const , 


co dowodzi, że jedną ze składowych szeregu Fourier'a może być stała. 
Wobec tego równanie (2) napisać możemy w ostatecznej postaci: 


п = С й = Cx 
TR | А аз | 
i= b,- > Ansin nwt IN b„cosh wł, (2a) 
4—= Кый 
п 1 п= 1 
albo też w rozwinięciu: 


i =b, + a, sin o t -|-aqsin2o/--a,sin30f ,...-Ha„sinno/-|-,., 
„.. $} b, cos ù t + b, cos 2o t- b, со5307-4-.., ... --b,cosnof£ +... (2) 


2. Składowa stała szeregu Fouriera. 


Obecność stałej w szeregu Fourier'a w zrozumieniu elektrotechnicznem 
oznacza, że prąd zmienny o przebiegu odkształconym zawierać może obok 
prądów zmiennych o częstotliwościach harmonicznych również składową 
prądu stałego. Składowa ta wystąpi wówczas, gdy ilość elektryczności prze- 
pływającej w jednym kierunku będzie przeważała nad ilością elektrycz- 
ności, płynącą w kierunku odwrotnym. 

v Prądy zmienne, nie zawierające prądu stałego, w odróżnieniu od prą- 
dów które zawierają prąd stały, nazywamy czysłymi prądami zmiennemi. 

Geometrycznie obecność stałej w szeregu Fourier'a oznacza, że po- 
wierzchnia części krzywej, leżącej nad osią odciętych, nie jest równa po- 
wierzchni, leżącej poniżej tej osi (rys. 1). 

Jeżeli oznaczymy i = y, t= x i wartości x wyrazimy w mierze łuko- 
wej, to czas jednego okresu podstawowego będzie odpowiadał kątowi 2 z. 
Wówczas obliczymy powierzchnię krzywej z całki: 


2т 
$== [у4х, 
0 
zaś średnią wartość rzędnej: 
2т 
S е 
а КЕ | ах, 4 
Rys 1. NE 2n 2x)” (3 


0 


W przypadku czystego prądu zmiennego całka ta jest równa zeru i b, 
znika. Zresztą z każdej krzywej można usunąć bo, przesuwając ją o tę war- 
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tość w odpowiednim kierunku osi odciętych (rys. 1). Elektrycznie zaś poz- 
bywamy się z krzywej prądu składowej stałej przez zastosowanie trans- 
formatora, w którego uzwojeniu wtórnem otzymamy zawsze czysty prąd 
zmienny. 


3. Wyznaczenie analityczne amplitud składowych harmonicznych. 


Wykazanie poszczególnych składowych harmonicznych w prądzie o 
krzywej odkształconej możliwe jest drogą doświadczalną, a mianowicie, 
zasilając takim prądem np. obwód rezonansu prądów !). Jeżeli np., równo- 
legle do obu gałęzi L i С tego obwodu włączymy woltomierz elektrostatycz- 
ny, to nastrajając obwód kolejno na poszczególne częstotliwości harmo- 
niczne, będziemy mogli z odchyleń woltomierza wnioskować o wzajemnym 
stosunku ich amplitud. Obwód ten bowiem tylko dla częstotliwości harmo- 
nicznej, na którą jest nastrojony, przedstawia oporność rezonansową 


R, = ТС , dla pozostałych natomiast stanowi prawie że zwarcie przez ga- 
r 
łąź indukcyjną lub pojemnościową. Urządzenia oparte na tej zasadzie 
(Armagnat 1902), nazywamy analizatorami harmonicznych. 
Do obliczenia analitycznego amplitudy dowolnej (k-tej) harmonicznej 
dochodzimy w sposób następujący: 
Pomnóżmy wszystkie rzędne krzywej w granicach jednego okresu pod- 
stawowego przez sin kx i znajdźmy wartość średnią tego wyrażenia: 


2r 
jek sinkxdx, (a) 


pz 
gs 


0 


Wartość y w myśl równania (2a) wynosi: 


S оо ү Жел 
у= + 2, апзїдпх + bn cosa х, (b) 
п = 1 п 1 
musimy więc znaleźć wartość średnią z trzech бгир funkcyj: 
2x 
An p ' p 
M | sin nx sin Ахах, 
i> "4 
2т 
bn | { 
BZ | cos nx sin Ахах, (c) 
i» A s 
app 
kn 
3, p | sinkxdx, 


0 


1) Patrz Rozdział I. 5 10. 
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Wszystkie te całki w oznaczonych granicach całkowania są równe 
zeru '), z wyjątkiem pierwszej, i to dla szczególnego przypadku n = k. 
Mamy wówczas: 


2r 
a 


= | sin? kx dx = — 
2a, 2% 


1 х 27 аһ 
МЕНЕЕ Ы саа. и (4) 
ago" Ro | 2 


Wynika stąd, że całka (a), wykonana w wyznaczonych granicach dla 
szeregu (b), daje jako wynik (d), czyli możemy napisać równość: 


2% 
= | y sink х dx=“, (e) 
: 


Możemy więc obliczyć amplitudę składowej sinusoidalnej dla k-tej 
harmonicznej: 


2x 
IE sinkx dx, (5) 
0 


Ak = 


a |= 


` 


Postępując tą samą drogą ze składową kosinusoidalną, to znaczy znaj- 
dującą całkę: 


2% 
| y coskx dx, 


0 


T 


ja ЕЙ тамата 2 
1) Stosujemy podstawienie sin E sin гаї, й (cos Ê — cos a), 
przyczem а = (п -|- А) х, В = (п — К) х, 
Stąd otrzymujemy : 
2т 20 2% 
ап А ап fe 
„| sia nx.,sinkxdx=" ПСЕ | cos А = 
2т 4т 
0 0 0 


Il 
= 


т. [Казы Гл I о НР" ы 
ЖЫ ПУК sin (п — k) x БГ sin (n+ k). x > 


W podobny sposób możemy scałkować funkcję 2. 
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otrzymujemy amplitudę kosinusoidy k-tej harmonicznej: 
2x 
SE E cos kx dx. (6) 


. 


0 


Stąd amplituda całkowita k-tej harmonicznej w myśl równania (3) 
wynosi: SME 
Ј = үа? tb. 


zaś przesunięcie jej fazy względem początku układu wyznacza nam: 


Jy si TAA A 
tg Ф = k SIN PR. (7) 
JkCOSYR Ak 


4. Szczególne przypadki krzywych. 


Z pośród mnogości krzywych niesinusoidalnych można wybrać pewne 
typy, które dzięki szczególnym własnościom upraszczają analizę i pozwa- 
lają z góry wysnuć pewne wnioski ogólne. 

a) Krzywa której dolny (ujem- 
ny) półokres jest odzwierciadle- 
niem górnego (dodatniego), t. zw. 
krzywa symetryczna względem osi 
odciętych (rys. 2). 

Krzywa taka odznacza się prze- 
dewszystkiem brakiem składowej 
stałej, albowiem powierzchnie obu 
jej części są sobie równe, 

Spełnia ona warunek 


З Lauk) (8) 


który wyraża, że wszystkie rzęd- 
ne, oddalone od siebie o pół okre- 
su, są sobie równe, lecz posiadają 
znaki przeciwne. 


Wobec tego, że jest: Rys. 2. 


Ух= Ха, sinnx --Sb, cosn x 


Ух+=== Ха, sin п (х-- =) 4- Zb, соѕл(х 4-х), (а) 


oraz 


więc musi być spełniony warunek 
sina X = —sinn(X--7), (b) 
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oraz: 
cos NX == — cosh(X-- т). (b) 
Istnieje zaś zależność: 
sin 2 (X -+ z) = sin (n x -|- nz) = sin n x . cos NT -++ cos n xX. sin nz 
cos n(x + т) = cos (n x +n z) = cosnx cos nz — sinn , siniz, 
a że jest: 
sin nz =0, cosnn=(—1), 


więc: 
sin n (X -+ z) =(— 1) nsin nx, 


cos (х -|- п) =(— 1) n cosn x, (c) 


Jak wynika z (c), warunek (b), a temsamem i (8) może być spełniony 
jedynie dla nieparzystych wartości n. Można więc wypowiedzieć twierdze- 
nie: 

Krzywa symetryczna względem osi odciętych może zawierać jedynie 
harmoniczne rzędów nieparzystych. 


Jeżeli zastosujemy równanie (8) do obliczenia amplitud, to otrzymamy: 
Yx rz. sin N(x- z) = (~ ух), (— sin nx) = у, sin n x 
Y x+ r. cos N (x -A т) = (— Yx) (— cos.n x) = Yx cos nx , 
z czego wynika, że krzywe w obu połówkach okresu mają ten sam przebieg. 
Można więc obliczyć całkę dla jednego półokresu 1 wynik pomnożyć przez 2. 
Otrzymamy w ten sposób: 


т 


ак = 2 Е sin kx dx, (9} 


~ 
% y 


0 


oraz 


„=> fy cos kx dx, (10) 
0 


Dla krzywej symetrycznej w stosunku do osi odciętych wystarczy więc 
zanalizować tylko jeden półokres. 
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b) Krzywa symetryczna względem początku układu. 
Jeżeli krzywa ma przebieg rys. 3-go, 


to spełniony jest warunek: 
Yi- =m Ух, 
co jest równoznaczne z warunkiem, 


Уалт—х==-— уя. (11) 


Rzędna dla punktu (2 z — x) wy- 
nosi: Rys. 3. 


>| sr, | 
y Бн: кыв ЧУ а, sin n (29 — х) Ta" bn cosn (2%—X), 
ү pm 


zaś odpowiednie funkcje trygonometryczne: 


sin A (2z — x) = sin 27 n, cosn x —cos2rh,sinHX, 


cos n (2z — х) = cos 27 п, cos nX -+ ѕіп2 7л. ѕіплх. 


Mamy zaś: 
sin 2z n = 0, cos 27 п = 1, 
wobec czego: 
sin n (2 z— x) = — sin n x, 
cos n (2 z— х) = + cos пх. 


Jak z tego widzimy, warunek (11) jest spełniony jedynie przez skła- 
dowe sinusoidalne, a więc: 


Krzywa symetryczna względem początku układu zawiera jedynie har- 
moniczne sinusoidalne. 


c) Krzywa symetryczna względem początku układu i względem osi 
odciętych. 


Krzywa taka (rys. 4), spełnia równocześnie warunki równań (8) 
i (11), a tem samem może zawierać jedynie składowe nieparzyste sinusoi- 
dalne. Mamy tu spełniony warunek: 
У r=) = Yx. (12) 
Wobec tego: 


sin n (z — x) = sin Л z cos n X — cos ПТ, sinn, 
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a że: 


sinńz=0, coshz=(— 1)", 
więc dla wartości nieparzystych n: 
sin л (п — X) =sinhx, 


a temsamem 


Rys. 4. у ) sin n (z — Х) = yxsin n x. 


(rx 
Wynika stąd, że obie połówki półokresu są względem siebie symetryczne 
a ich powierzchnie równe, wystarczy więc całkować przez ćwierć okresu, 
i amplitudy przyjmują postać: 
2 
к КЕЛЕ 1 
ay = ysinkxdx, (13) 

i» а 

Łącząc cechy obu poprzednich krzywych, krzywa ta może więc za- 
wierać jedynie harmoniczne sinusoidalne nieparzyste. 

Krzywa rys. 4-go jest typowa dla układów, w których niema zjawisk 
histerezy w jakiejkolwiek postaci, w szczególności dla przebiegów elektro- 
nowych w lampach katodowych. 

d) Krzywa tętniąca (krzywa prądu wyprostowanego dwupołówko- 
wego). 

Krzywa ta (rys. 5) różni się od poprzednich typów przedewszystkiem 
obecnością składowej stałej, gdyż obie połówki jej sumują się. Następnie 
w postaci najczęściej spotykanych spełnia ona warunek: 


У (а == ух (14) 


Opierając się znów na ogólnej 
postaci szeregu Fourier'a: 


«е, | чар. | 
у= > аһ sin 7 X -|- > b, cosx 


stwierdzamy, że: 


sin (— nx) = — sin nx, 
cos (— nx) = cos nx. 


z czego wynika wniosek, że krzywa tętniąca zawiera tylko składowe kosinu- 
soidalne. 
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5. Przykłady analizy krzywych. 
1) Krzywa prostokątna '). Krzywa ta (rys. 


6) o najprostszej postaci, algebraicznie wyraża 
się równaniem: 


od x=0 do x=x y=A, 


0 
od x=x do x=2z y=—A, 
Odpowiada ona warunkom typu c) poprzednie- 
go paragrafu, zawiera więc tylko składowe si- 
nusoidalne rzędów nieparzystych i można do 
niej zastosować równanie (13) Rys, 6. 
: 
ST 4A т/2 4А z 
= - |Asinnedx=—— cosx] =— cosn—— 1 
т. тп 0 zn 2 
0 
z czego wynika, że dla wszystkich wartości п parzystych a, = 0, zaś dla 
nieparzystych: 
был: (15) 
zn 


Daje to po rozwinięciu szereg nieskończony o postaci: 


у= $f (sinx psina: Š sin5x-}... + pinn...) (15a) 
т п 


2) Krzywa trapezowa (rys. 7) rów- 
nież należy do typu c). Wobec tego mo- 
żemy się ograniczyć do ćwierćokresu i 
równanie jej wyrazić w postaci: 


od X=0 do x=a y="A 
u 


od x=a do х= У= А. 


Куз. 7, 


Wobec tego równanie (13) wyraża się w postaci: 


= z 


2 a 2 
AORT. 4A/1 г ‹ 4 
ап == f ysin ndx = — 5) x sinnx dx +- | sin nxdx). 
©. 7 ai g * 
0 0 a 


1) Patrz Rozdział IV. § 1. 
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Do pierwszej całki stosujemy całkowanie cząstkowe: 


fedo=uv= [ова 


podstawiając: 
u=x, dv=sinnxdx, 


1 
du=dx, v=——cosnx 
n 


otrzymujemy: 
= хѕіплхах = T 
a a 


0 


0 a n? n 


< sinna cos 772. 
п 


{Б x 
— sin h X == —cosh X 
п? 


Natomiast druga całka: 


2 z 
> cosx |2 1 
sinnxdx=|——| =— cosh a, 
А п а п 


Wobec czego otrzymujemy: 


BEE A PAS AUS : (16) 
zna zn na 
tak iż szereg Fourier'a dla krzywej trapezowej posiada postać: 
y= 4A [sin a. sin x + Т рТ 
Жр 25 
„0828 ins.. (16a) 


Przypadki szczególne : 
a) Gdy kąt a = 0, otrzymujemy krzywą prostokątną. Wówczas: 


{ sin na. 
lim 27 =], 
na n>0 


a amplituda wyraża się znanym już wzorem: 
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oma >v 


b) Dla trójkąta 2 = —, a więc sinna = sin п 2 posiada wartość : 


2 
+ 1 dla n = (4т + 1), — 1 dla n = (4 т — 1), 
śdzie m = 0, 1,2,3........ 


Wobec tego szereg ma postać: 
8А 1 1 
= —— | sin*— — sin 3x--—sin5x— .... 17) 
== | > +2 | ( 


Р 
gg 


c) Dla na = т, czyli «= —, mamy sin na = sin 7 =0 i odnośna 
n 
harmoniczna w krzywej trapezowej znika. А więc jeżeli np. ®== Б usu- 


nięta jest 3-cia harmoniczna, która ma największą amplitudę. Krzywa tego 
typu jest najbardziej zbliżona do sinusoidy. 


3) Krzywa 1еіпіса') dla prądu sinusoidalnego prostowanego dwu- 
połówkowo (rys. 5). Krzywa wyraża się równaniem: 
Шах = 0 — я y= Jm sin x 


dla x =7 + 27 y = — Jm sin х. 


Zawiera опа przedewszystkiem składową stałą, która wynosi: 


т 27 т 
| f'sin хах БЕЧ =2%, (18) 
k u > 


Składowe zmienne będą wyłącznie kosinusoidalne, jak to wykazano 
w $ 4, a więc: 


т 2% 
| чах cos nx dx — [sin x cosax dx |, 


м 


Jm 


b, „ай 


a 


0 т 
Stosujemy przekształcenie: 


а-в a—8 


cos - sin —— = 


< д , | 
— | sin a — sin 8 |, 
2 2 2 


1) Wchodzą tu w rachubę tylko wartości nieparzyste. 
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im ЛАА Рх, a=(n--1)x, @==(л—1)х. 


= "| [sin (0-4-1) хах — Jin (1 — 1) x d x -+ 
o 0 


27 27 


СЕ INOUE [sin (7—1) хах | ; 


b =" __ сов(п4- 1) х cos (7 — 1) x | 
ika u 


, 


cos(7%-|-1)X _ cos(4—1)x |27 
n41 n—1 


+| 
a ponieważ cos n x = (— 1)” więc: 
Б" 1—(—1)7+! ża 7) 
куа Жел МИ Ла ы а. A аа ЕВРЕ мр = . 
2% n-- 1 n—1 


W równaniu tem wszystkie wartości nieparzyste л dają Ё, == 0. Więc 
szereg zawiera tylko harmoniczne kosinusoidalne parzyste. Dla tych war- 
tości: 


Я bn RYZ 19 
x (и? — 1) п 
Szereg otrzymuje więc postać: 
_4 Jm ksze d%  008%%) 00BÓB е, (19a) 
т 2 159 350 514 


W krzywej występuje więc bardzo silnie druga harmoniczna. Dlatego 
ma ona duże znaczenie w technice podwajania częstotliwości. 
a) Krzywa tętniąca półokresowa '). Krzywa ta powstaje, gdy prąd 


1) Patrz Rozdział IV, 5 6 i następne, 
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płynie tylko w ciągu jednego półokresu (rys. 8), a więc równanie jej wyraża 
się w postaci: 


х=0-т Y = Jm sin x. 
X=n 2T у:=0. 


Jej składowa stała wynosi wo- 
bec tego: 


b, = zę | sin xdx =", (20) 


Pod względem składowych zmiennych różni się ona obecnością skła- 
dowej podstawowej sinusoidalnej: 


[ sin? хах =” ; (21) 


0 0 


Jm 2 3507 > 
О == sinx sin x d x = 


„ 


Ј, т 


Krzywa ta jest wykreślona па rys. 8. 
Harmoniczne wyższych rzędów, kosinusoidalne, wyrażone są całką: 


т 


bn = Jm |sinx cos nx dx = — 22м Ж, (22) 
т. п (0° — 1) 
0 
tak iż krzywa wyraża się równaniem: 
2J„| 1 ARA: cos2X соѕ4х 
=— — | — sin X — — + ,,,,, A 22a 
х Л 2 F 4 13 350 | (829) 


Krzywe tętniące półokresowe posiadają doniosłe znaczenie w radjo- 
technice, zwłaszcza w teorji generatorów lampowych. Przebieg tych krzy- 
wych nie zawsze jest sinusoidalny, mogą one być prostokątne, trapezowe 
i t. p. i zależnie od kształtu mogą zawierać sinusoidy wyższych rzędów nie- 


parzystych. 


6. Analiza arytmetyczna i graficzna. 


Metodą analityczną można rozwijać w szereg Fourier'a funkcje, da- 
jące się wyrazić w prosty sposób zapomocą równania. Większość krzywych 
spotykanych w elektrotechnice, posiada jednak przebieg nieprawidłowy, 
tak iż metody tej do nich stosować nie można. Wówczas uciekamy się do 
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metod przybliżonych arytmetycznych lub graficznych, polegających w za- 
sadzie na tem, że zamiast całkowania przeprowadza się sumowanie skoń- 
czonej liczby rzędnych na przestrzeni jednego okresu podstawowego (rys. 9). 
W tym celu dzielimy okres na p równych odcinków i w każdym punkcie 
podziału kreślimy odpowiednią rzędną. 

Dalsze postępowanie jest analogiczne, jak pokazano w $ 3. A miano- 
wicie, aby znaleźć amplitudę składowej sinusoidalnej rzędu k, mnożymy 
wszystkie rzędne przez sin kx i znajdujemy średnią wartość: 


p 


з pi ysin kx, 


p <= 


która — podobnie jak w § 3, 
jest połową szukanej amplitu- 
dy. Amplituda sinusoidy wy- 
nosi więc: 


p 
2 1 й л 
Куз. 9, ак = Ў p y sink X. (23) 


Podobnie amplituda kosinusoidy: 


p 
b = 2 о, y cos kx, (24) 
p po 


1 
Składowa stała wynosi oczywiście: 


> 
b, = ; > y. (25) 


Wartości otrzymane tą drogą są tem dokładniejsze, im więcej punktów 
podziału zastosowaliśmy. Zwykle przyjmuje się p = 12 do p = 24. 

Załączone tabelki (I 1 II) podają wartość sin nx 1 cos nx do n = 5 
włącznie, dla podziału okresu na 24 części. 

Do metody arytmetycznej analizy harmonicznych stosują się wszystkie 
wnioski, wysnute dla poszczególnych typów krzywych w § 4-tym. 

Inna metoda, opracowana przez Fischer-Hinnen'a (ETZ, 1901, str. 
396) polega na następującem twierdzeniu, wynikającem z własności funkcyj 
gonjometrycznych. Jeżeli odcinek, zawierający q pełnych sinusoid, podzie- 
limy na p odcinków, to suma rzędnych, odpowiadających punktom podziału: 

к równa się zeru, śdy 9 nie jest całkowitą wielokrotnością p (rys. 
10a). 

b) równa się p-krotnej wartości amplitudy. śdy 9 jest całkowitą wie- 
lokrotnością p (rys. 10b) 
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Rys. 10. 


Mając np. krzywą typu a ($ 4 oraz rys. 11), zawierającą tylko harmo- 
niczne nieparzyste, obieramy punkt O jako początek układu i odmierzamy 
długość okresu 2 z, Rzędna w punkcie O zawiera wszystkie amplitudy ko- 
sinusoidalne: 


У = bi 0,4-0,4 ...6 +... 30. 


Następnie dzielimy okres па 3 części, więc suma rzędnych wynosi 
w myśl poprzedniego twierdzenia: 


Ў уб) = 3 (b; + ba + bis + А al: 


Dzieląc teraz okres na 5 czę: ` 
ści mamy: 


ŻY == 5 (b; Hos +. ..). 


Rys. 11. 


W ten sposób otrzymujemy układ równań o tylu niewiadomych, ile 
harmonicznych chcemy obliczyć. Nie wymagając nadzwyczajnej dokładno- 
ści, możemy oczywiście pominąć harmoniczne wyższych rzędów, których 
amplitudy zresztą w większości spotykanych krzywych są bardzo małe. 

la obliczenia składowych sinusoidalnych przesuwamy początek ukła- 


т „ . . . . 
du o e; i powtarzamy poprzednią operację, pamiętając, że dla: 


n=4m--1 sin n=, 
a dla 


п=4т—1 sin n—=— 1. 
2 
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105 
120 
135 
150 
165 
180 
195 
210 
225 
240 
255 
270 
285 
300 
315 
330 
345 
360 


Tablica I. 


sin nx = sin no £ dla p = 24 


0,000 0,000 
-+ 0,259 | -+ 0,500 
-- 0,500 | -+ 0,866 


Dlatego mamy: 


0,000 0,000 
-- 7,707 | -- 0.866 
+ 1,000 | -+ 0,866 


-+ 0,707 -- 1,000 | --0,707 0,000 
-- 0,866 | -+ 0.866 0,000 | — 0,866 
-- 0,966 | 0,500 | — 0,700 | — 0,866 
- 1,000 0,000 | — 1,000 0,000 
-+ 0,966 — 0,500 — 0,707 -+ 0,866 
-+ 0,866 | — 0,866 0,000 | -+ 0,866 
+ 0,707 — 1,000 | ~ 0,707 0,000 
-+ 0,500 — 0,866 | --11000 | — 0,866 
-+ 0,259 | — 0,500 -+ 0,707 — 0,866 

0,000 0,000 0,000 0,000 
— 0,259 | --0,500 | —0,707 | —-0,866 
— 0,500 | +-0,866 | — 1,000 | -|- 0,866 
— 0,707 -- 1,000 | — 0,707 0,000 
— 0,866 | + 0,866 0,000 — 0,866 
— 0,966 | 40,500 | -|-0,707 0,866 
— 1,000 0,000 -+ 1,000 0,000 
— 0,966 | — 0,500 | --0,707 -+ 0,866 
— 0,866 — 0,866 0,000 -|- 0,866 
— 0,707 — 1,000 | — 0,707 0,000 
— 0,500 — 0,866 — 1,000 — 0,866 
— 0,259 — 0,500 - 0,707 — 0,866 

0,000 0,000 0,000 0,000 
У". и 03 +4а—-%а+-:.... : 


Ў у", =3 (—04-]-09—0;. . + . . . ) 


У у, =5(a —a,, + 


Z obu powyższych metod mamy: 


ЈА =! ап” У ЫШ , 


Z ТТ ЧҮҮ == ГОК. СОРОС ттт U ЧЕ ттер O GG S S O 


Tablica П. 
соѕ0 х dla p= 24, 


-+ 1,000 


15 -- 0,966 | -- 0,866 -- 0,500 | -- 0,259 

30 -- 0,766 | --0,500 — 0,500 | — 0,866 

45 -+ 0,707 0,000 — 1,000 | — 0,707 

60 --0,500 | — 0,500 — 0,500 | +-0,500 

75 --0,259 | — 0,866 4- 0,500 | -+ 0,966 

90 0,000 | — 1,000 -+ 1,000 0,000 
105 -0,259 | — 0,866 --0,500 | — 0,966 
120 — 0,500 | — 0,500 — 0,500 | — 0,500 
135 0,707 | — 0,000 — 1,000 | -|- 0,707 
150 -- 0,866 | -+ 0,500 -0,500 | -|-0,866 
165 — 0,966 | -|- 0,866 -- 0,500 | — 0,259 
180 - 1,000 | -+ 1,000 -- 1,000 | — 1,000 
195 — 0,966 | --0,866 --0,500 | — 0,259 
210 — 0,866 | -+ 0.500 — 0,500 | -+ 0,866 
225 0,707 0,000 — 1,000 | -|- 0,707 
240 — 0,500 | — 0,500 — 0,500 | — 0,500 
255 — 0,259 | — 0,866 --0,500 | — 0,966 
270 0,000 | — 1,000 -- 1,000 0,000 
285 --0,259 | — 0,866 -+ 0,500 | -|- 0,966 
300 -- 0,500 - 0,500 — 0,500 | -|-0,500 
315 -+ 0,707 0,000 — 1,000 | — 0,707 
330 -- 0,866 | -+ 0,500 — 0,500 | — 0,866 
345 --0,966 | -+ 0,866 -- 0,500 | -+-0,259 
360 -- 1,000 | +- 1,000 -- 1,000 | -+ 1,000 


Jeżeli krzywa zawiera harmoniczne parzyste, obliczenie składowych 
kosinusoidalnych pozostaje bez zmiany, natomiast obliczenie składowych 
sinusoidalnych nieco się zmienia. Należy mianowicie uwzględnić, że w punk- 
сіе 7/2 wszystkie sinusoidy rzędów parzystych posiadają wartość zero. Wo- 


bec tego rzędna punktów — zawiera tylko amplitudy sinusoid nieparzystych: 


2 
JĄ = a — a -4 а, — а; А А 


których obliczenie przeprowadza się sposobem podanym wyżej. 
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" Jeżeli teraz początek układu przesunięmy w punkt : i odcinek okresu 


podstawowego podzielimy na dwie równe części, będziemy mieli: 
У У" = 2 (а, — ls + aio 704 + dig mna) 


Ponieważ rzędne te zawierają wszystkie nieparzyste wielokrotne dru- 
giej harmonicznej, dzielimy teraz odcinek na 6, 10 i t. d. części mamy: 


Ly,=6(4--4s—..... ) 
У у" = 10 (а, ЖУ, азо -|- ое ае ) 


Ву znaleźć czwartą harmoniczną і jej wielokrotne nieparzyste, zaczy- 


namy nasze postępowanie od punktu R , dla 8-mej harmonicznej od ic itd, 


Istnieje wreszcie między innemi metoda czysto graficzna R. Rothe'go 
(Е. T. Z. 1920) pozwalająca znaleźć bezpośrednie amplitudy całkowite Jn 
poszczególnych harmonicznych. Okres podstawowy krzywej dzielimy na p 
części i odpowiadające punktom podziału rzędne sumujemy geometrycznie 


; R i А 
pod kątami л — . Każdorazowa suma geometryczna, pomnożona przez ~, 


p 
daje żądaną amplitudę J,. 


7. Wartość skuteczna i moc prądu złożonego. 


Do obliczenia wartości skutecznej prądu i mocy prądów złożonych słu- 
ży równanie wyrażające średnią wartość iloczynu dwu szeregów Fourier'a 
w ciągu okresu podstawowego: 


2т 

КЕД 

R | yy ах. (26) 
“o 


Jeżeli mamy dwa szeregi Fourier'a w postaci: 
= У (a, sin nX- bn cos nx) = Ў С, sin (n o £--4,), 
y =L (a'sin 7 x -|- br’ cos nx) =XC,'sin (no t 4- Ф), 


to zastanowienie się nad własnościami funkcyj gonjometrycznych prowadzi 
do następujących wniosków: 1) średnia wartość iloczynu sinusoidy i kosinu- 
soidy tej samej częstotliwości przez cały okres równa się zeru, oraz 2) śred- 
nia wartość iloczynu dwu sinusoid o różnych częstotliwościach (patrz $ 3) 
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również wynosi zero. Pozostają więc tylko iloczyny sinusoid, oraz kosinu- 
soid tej samej częstotliwości: 


2r 2r 
а Di Oa 
non | sin? nxdx i o 
25 ; 2% 


0 0 


| cos nxdx, 


a więc: 
27 
1 ` = 
[уу ах = У 1 (алаи, bn), 
25, — 2 
0 
lub po podstawieniu: 
a, = С, cos W, Й bn = у sin W, dy: = CH cos фл’ ' b, == С, sin U . 
An dy -F- b, b, = С Gi: (cos Un . COS dn + sin On sin dn). 
2т 
уи ел, 
| yy ах = N -C„C cos (Ф, — Yn). 
2т, — 2 
) 


0 


Na zasadzie powyższego wzoru obliczymy wartość skuteczną prądu, 
podstawiający = у = i, x = о t, otrzymamy ze wzoru (26) średnią war- 
tość kwadratów prądu w ciągu jednego okresu podstawowego, czyli kwad- 
rat wartości skutecznej prądu złożonego: 


zaś ` 
Jia | ды sa > | an? +- br? |= >. A Je Dy, (27) 
0 
a więc prąd skuteczny wynosi: 
„NOWA EWA л зет ра SĄ OTSA (27a) 
ВОДЕЛ Ју są wartościami skutecznemi poszczególnych prądów 


harmonicznych. Wzory (27) i (27a) wskazują, że prądy skuteczne poszcze- 
gólnych harmonicznych są od siebie niezależne. Ak 
Gdy oporność obwodu wynosi R, to moc zużyta w obwodzie wyniesie: 


P=P. R=J*R+JER+JSR+...... 


czyli moce wydzielone przez poszczególne harmoniczne są od siebie nie- 
zależne. 
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Jeżeli krzywe napięcia i prądu oznaczymy przez: 
Up = Va m Sin (2 wł -- Wn ) 
Їп = Јат sin (7 wł -H Wn ) ' 


gdzie Ф„ і Фу są kątami przesunięcia fazy względem początku układu, to 
w myśl równania (26) możemy obliczyć moc w obwodzie: 


r 
P= | o.idt= pz ; ER cos (Ф, -ф„ ) = 


0 
Vn т Ја m cos Pn (29) 


2 


gdzie 9, jest kątem przesunięcia faz między napięciem i prądem dla każ- 


dej poszczególnej harmonicznej. Podstawiając: 1/2 Vn m. Jn m= Vn Jn 
i rozwijając (29) otrzymamy: 
P= И, J созе, + Vą Ja COS Qa |- . . . . . (29а). 


Wzór ten sprawdza wypowiedziane wyżej twierdzenie o niezależności 
mocy harmonicznych. 

We wzorze na moc prądu złożonego nie występują wartości skuteczne 
wypadkowego prądu i napięcia w obwodzie, lecz odnośne wartości napięć 
i prądów harmonicznych składowych. Mimo to jednak wyrażamy moc cał- 
kowitą prądu złożonego zapomocą wzoru 


Р = V.J. cos 9 (30) 


gdzie cos Ф nazywamy współczynnikiem mocy. Nie wyraża on faktycznego 
kąta przesunięcia faz między prądem i napięciem, lecz jest to pewna wiel- 
kość zastępcza, fikcyjna. Wielkości powyższe możemy wykorzystać do wy- 
kresów wektorjalnych, operując niemi tak, jak gdyby to były wartości sku- 
teczne i kąt przesunięcia faz prądu i napięcia sinusoidalnego. 


8. Suma dwu prądów złożonych. 


Suma dwu prądów złożonych naogół będzie miała inny kształt, aniżeli 
oba prądy składowe, albowiem harmoniczne ich będą się składały pod róż- 
nymi kątami przesunięcia faz. 

Jeżeli np. mamy dwa prądy równe со do wielkości i kształtów, jednak- 
że przesunięte w fazie (w stosunku do częstotliwości podstawowej) o kąt 9, 
to poszczególne harmoniczne wykażą przesunięcia faz пе. Gdy przypad- 
kowo dla jednej z harmonicznych będzie п.ф=т albo nieparzystą wielo- 
krotną т, to oczywiście harmoniczne te się zniosą i znikną z prądu wypad- 
kowego. Naodwrót, gdy n.p = 2 х lub jest parzystą wielokrotnością z, har- 
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Мрт М т 017 


moniczna wystąpi z podwójną amplitudą. Tak np. dla kąta = 60°, znikną 
harmoniczne trzecia, dziewiąta i 1. д. te same zaś harmoniczne uwydatnią 
się przy Ф = 120°. W pierwszym przypadku prąd wypadkowy będzie bar- 
dziej zbliżony do sinusoidy, w drugim będzie silniej zniekształcony, niż prą- 
dy 'składowe. 

Naogół biorąc, prąd wypadkowy będzie odpowiadał kształtem prądom 
składowym jedynie, śdy przesunięcie faz będzie równe zeru. 


9. Odkształcenie prądu złożonego pod wpływem indukcyjności 
i pojemności. 


Krzywa prądu wówczas tylko będzie odpowiadała charakterem krzy- 
wej napięcia złożonego, gdy obwód będzie przedstawiał tę samą oporność 
dla wszystkich częstotliwości składowych. Warunek ten spełnia jedynie 
oporność omowa, i to z zastrzeżeniem, że dla wyższych harmonicznych mo- 
żna pominąć wzrost oporności pod wpływem t. zw. działania naskórkowego 
lub strat w żelazie. Natomiast z chwilą, gdy w obwodzie znajdzie się induk- 
cyjność lub pojemność, których oporność jest funkcją częstotliwości, sto- 
sunek harmonicznych w prądzie ulega poważnym zmianom. mogąc zmienić 
zasadniczo charakter krzywej. 


a) Wpływ pojemności. 


Jeżeli napięcie zasilające ma postać 
v = Y (an sin n w t -+ bn cos not), 


to prąd płynący przez kondensator wyrazi nam wzór: 


"а се = СоУп. (а, сов not —b, sinno t), (31) 
( 


Harmoniczne prądu zwiększają się więc w stosunku prostym do rzędu 


"harmonicznej. 


b) Wpływ indukcyjności. 
Prąd płynący przez indukcyjność daje nam całka: 


ра | vat= 3 


1 
М WL жж = 7] 


| - An cos Hwł-|-b, sin n wł | 6 (32) 


Tu amplitudy prądów harmonicznych będą odwrotnie proporcjonalne 
w stosunku do odpowiednich amplitud napięć. 

Odwrotnie będą się zachowywały napięcia, wytworzone na tych opo- 
rach urojonych, gdy przez nie będzie płynął prąd o danej krzywej. Wów- 
czas oczywiście na kondensatorze spadki napięć będą tem mniejsze, im 
wyższy jest rząd harmonicznej, natomiast na indukcyjności spadki napięcia 
będą się zwiększały w miarę rzędu harmonicznej. 
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W jakim stopniu może być zmieniony charakter krzywej pod wpływem 
oporności pozornej, przedstawia nam krzywa napięcia trójkątna, zasilająca 
kondensator. Krzywa ta ($ 4) wyraża się równaniem: 


od х=0 до x=z/2 уш ŻE zy 
т 
od x=r/2 до х= т у= 279 (1—0), 
lub ро podstawieniu x = о Ё: 
7 
y= ALIEN у= 25а (i ot). 


Wobec tego prąd ładujący pojemność dla x = 0 do 7/2 będzie: 


d 
і Се 2 m © С = const, 
dt R 


i = — 2 Vm о C= const. 


r 


ix 


A więc krzywa prądu jest prostokątna 1 wyprzedza napięcie o 


Do tego samego wyniku doszlibyśmy, różniczkując odpowiadający krzywej 
szereg Fourier'a. 


10. Prądy złożone w obwodzie rezonansowym. 


Wpływ harmonicznych, zawartych w prądzie, uwydatnia się w szcze- 
śólności w obwodach rezonansowych. 

І tak obwód rezonansu napięć ') przedstawia dla harmonicznych opór 
pozorny: А 


і 1 == ==] w - l 
= Ri fiol z A ley R -+-j „(u L Ri (33) 


Przesunięcia faz poszczególnych harmonicznych wyrażają się zależnością: 


1 


L 
ki no С. (34) 


1) Rozdział I. § 1, 
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С LANS 


AA 


Dla tej harmonicznej, z którą 
ARB] niony jest warunek: | 
RE | а 
BS RE . суара. ; czyli oL= E ; (35) 
7 из ПС | nwC 


А stanowi on zwarcie, dla wszystkich zaś pozostałych przedstawia znaczny 
= opór pozorny. 

У, Dla odwodu rezonansu prądów, przyjmując dla uproszczenia, że 
=R= К, =R, otrzymamy rezonans dla danej harmonicznej *), gdy: 
yo 
Р: A Cz 2, 

а міс, gdy 
: 1 


noc’ 8 


czyli о L= 


nol = 
по С 


2 со pokrywa się z warunkiem, wyrażonym w równaniu (35). Dla tej częstot- 
= liwości obwód przedstawia maksymalny opór pozorny o charakterze bezin- 
CE dukcyjnym, który wynosi w przybliżeniu: 


» А, 

POW р, 19 L* т а? 12 
буз: i Ш TE БЕ $ 
= 2R r 

Я О 

у 


| awiza 


!) Rozdział 1. § 10. 


443 


dla której 


= 


DODATEK 2. 


ZASADNICZE POJĘCIA Z RACHUNKU SYMBOLICZNEGO. 


Poniżej podajemy zestawienie zależności, występujących w rachunku 
liczbami zespolonemi, celem uzupełnienia pewnych przeróbek, dokonanych 
w tekście. 


1. Twierdzenie Eulera i Moivre'a. 


Dowolną wielkość zespoloną O A = a + jb (rys. 1), której wartość 
bezwzględna czyli moduł wynosi: 


(0A)=r=y/a*-b*, 

wyrazić możemy również w postaci 
OA= rcos$+-jr sinp=/ (cosy -j ѕіп Ф), (1) 
jeżeli p oznacza kąt, zawarty między kie- 


runkiem tej wielkości a osią odciętych, 
a określony zależnością: 


tg ọ = — (1а) -- 
а 


Według Eulera możemy wówczas па- 
pisać: 


ОА =r (cos? +j sing) = r ,s/% (2) Rys. 1. 


gdy = = 2,718 jest podstawą logarytmów naturalnych. 
Związek ten można udowodnić, opierając się na rozwinięciu w szereg 
funkcyj, wchodzących w skład równania (2). Mamy dla dowolnej zmiennej x 
X i ЛЕ х" 
єХ*== 1 | —-!-—--—-Ь...-„—-..... (3) 
ШИЕ ЛИР ТАКИ | n| 


444 


"= ма-а 


| 
| 
| 
| 
| 
À 
| 


Jeżeli e* podniesiemy do potęgi urojonej, otrzymamy: 


% y x? х" 
el =1-|— 482-4784... 4.0... 
DA г атоо турш а ета 
czyli: i 
ej == 1- Po A A a AARE ш А 
rl ar Уза HEj 
„38 Xx х2 
Зе МАДЫ, ЖК PE RZE |———L——,,,.. 4 
| 2 Tal КЕЛД TM 5! | p 


Porównywując ten szereg (4) z szeregami dla funkcji trygonometrycz- 
nych: 


х? хі х 
С08 4 ааа CELA 5 
2! рү TB (9) 
х x х? 
іп Xx ==— — -< -——,‚..., (6 
S 131751 


więc 
JX == cos x +- j sin Х 
widzimy, że twierdzenie Eulera jest słuszne. 


Analogicznie możemy udowodnić, słuszność wzoru Eulera dla ujem- 
nych potęg urojonych ,a mianowicie: 


i х x xd „x EN 2) 
ek= 1] —j——— —J m maj A a == 
аа ETTE 
WARAN х х ж 
11.6: МАСА Жеме ЧА А а 
| ҮТЕ СТР | MG, 317 51 | 
czyli 
e= = cosx — j sinx. (7) 


Z powyższego wynika, że: 


jx є—/Х 
cos Х = б sdn A 
2 
I. JA jA (8) 
х | ЈА A „JL g7/* 
sin X = aż ЗБЕ = ~] ы © 
2] 2 
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Na podstawie szeregów (3) do (7) można również udowodnić, że 


(e/*)" = &/"^* = (cos x +j sin x)" =cosnx-|-jsinnx , 
J 


oraz ү) 
| 


є—/"Х = (cos x — j sin X)" = cos nx —jsinnx, 


Są to t. zw. wzory Moivre'a. 
Na podstawie wzorów (8) i (8-а) potęgowanie i pierwiastkowanie liczb 
zespolonych wyrazić można w sposób następujący: 


OA' = (a + jb)" = he tins „m „(cos nx +jsinn x), (9) 
”, - 1 +; x 1 X дА 
VOA == үп, = = 7 * . (cos = Ај sin |. (10) 
п п 


Pochodną wielkości zespolonej da nam wzór: 


а(ОА) ds} 
dx dx 


+ jnx 


= JM, = +-jn,r.(cosnxt+jsinx), (11) 


zaś całkę tej wielkości: 
(ол | dx = r | t* ах = =]. єк +j Sk (cos nx + jsin nx ) = 
. J n n 

= Еј 101,7, (соз лхУјвіалх), (12) 


W podobny sposób otrzymamy pochodną rzędu p oraz р - krotną 
całkę wielkości zespolonej: 


d’ (0A) _ 


у +jpn 1 јр п?  r(cosnx+jsinnx), (13) 
ах? 


|| Y ол) а = ј-РИ-Р, г, Ја =--j"Pn"P „r(cosnx-+-jsinn х). 
Ы ` (14) 


2. Funkcje hiperboliczne. 


Funkcje hiperboliczne zostały wprowadzone dla uniknięcia urojonych 
wielkości przy układaniu tablic dla funkcji trygonometrycznych łuku j x. 
Funkcje te pozostają w podobnym stosunku do powierzchni OBAB'hi- 
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perboli równobocznej o osi rzeczywistej а — 1, jak funkcje trygonometryczne 
do powierzchni wycinka koła o promieniu r = 1 (rys. 2 i 3).') 


Rys. 2. Rys. 3. 


І tak, oznaczając powierzchnię OBAB' przez Ф wprowadzamy nastę- 
pujące pojęcia: 
ВС = sinh 9 — sinus hiperboliczny, 
ОС = cosh $ — kosinus hiperboliczny, 
BC AD —AD sinh 9 ` 7 
—*+—==———шч= == = tghy tangens hiperboliczny, 
ОС ОА 1 cosh Ф ai $ е f 


1 cosh Ф А * 
— = = ctgh Ф kotangens hiperboliczny. 
Ар сле ce" R k 


Z geometrji analitycznej można wykazać, że dla dowolnej zmiennej 
x istnieją zależności *): 


ЕХ — ЕХ хэ хэ Е 
sinh Х == — =х- 1 W ŻY f 
2 + 317 51) 117 
(15) 
Ех -|- ЕХ X х! x? 
cosh x == =1 -+ ты А КЕ у 
2 1 2! | 4 Т 7! 1 


') Wobec tego, że powierzchnia wycinka koła jest proporcjonalna do łuku, może- 
my utożsamić kąt w mierze łukowej z powierzchnią wycinka. 
+) Przeliczenie: 
a) Równanie hiperboli równobocznej jest: д? —v* = 1. 
więc (patrz rys, 3): 
cosh” Ф — sinh’ ф == 1, 


b) Pole zakreskowane hiperboli równobocznej rys. 3 o osi а = 1 wynosi: 


OC + С, 
Szopa = % = а 1 п AE) = [n(OC +- СВ) = ln (cosh ọ +-sinh 4). 


Stąd mamy £? = cosh Ф -|- sinh 9 (b). 
Z układu tych dwóch równań obliczamy bezpośrednio zależności (15). 
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które wykazują dużą analogję do równań (8). Wynikają z nich zależności: 


&/Х — є&—/* А r ONEA za. 
sin Г MOJE, sinhjx=jsinx, 
J 
jx c=ja 3 
cos Х = cos (— х) — = cosh] x. 
Z równań (15) wynika dalej: | 
іп  c*— 7% 5 RAE NZ 
tgh x = S = — == $ — e p mk еВ 16 
g coshx 14| e7* 3 T 15 315 T 89 
1 ЕХ 1 сх 
ctgh x = = ——— (17) 


tgh х ЕХ — TY 


Przebiegi funkcyj hiperbolicznych podane są na rys. 4 do 6. Z krzywych 
tych oraz z równań (15) i (17) wynika, że: 


cosix=coshx it. а. 


ш х= х, 
tg jx=jtgh x. 
Dalej mamy: 

1) sin0O=0, 

2) sinh (—x) = — sinh х, 

3) cosh0=1 

4) cosh (—x)=cosh х, 

5) tgh0O=0, 


(18) 
6) tgh(— х) = — tgh х, 


1) (оо) = +1, 
8) cthh 0 = + со 
9) ctgh (— x ) =—ctgh x 
10) ctgh (oo) ==+1. 
Pozatem ważne są zależności: 
1) coshx-|-sinhx = =, | 
2) coshx —sinh x =e"*, (19) Rys 4. 
3) cosh?x—sinhx=1, | 


Wzory 1 i 2 pozwalają obliczać z tablic funkcyj hiperbolicznych wielko- 
ści * і e”* tak ważne dla radjotechnika. 
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Funkcjami odwrotnemi funkcji hiperbolicznych są powierzchnie, a nie 
łuki, jak funkcje odwrotne funkcji trygonometrycznych. Mamy tu, jeżeli: 


sinh x = u, 
{о 


х = агѕіпһ u (area sinus hiperbolici), 


co oznacza, że wartości u funkcji sinh x odpowiada powierzchnia ОВ А В, 
równa x. Funkcje odwrotne posiadają wartości: 


1) arsinh u =/n (u--y u*-|-1), 


2) arcoshu = Їп (u+ yu —1), 


3) artgh u = A н А (20) 
2 1—й 

4) arctgh u = : Іп" ч; 3 
2 ü—i 


Inne zależności i przekształcenia łunkcji hiperbolicznych: 
1) sinh (2-8) =sinh 2 cosh 8+ cosh 2 sinh 6; 
2) cosh (2 + 8) = cosh х cosh 8 4 sinh a sinh 8; 


һо. 


ЕЛЕЕ = 
©) 1 Ftgh z tgh 8 


B 
4) sinha --sinhß = 2 sinh a УР 2 =; 


-|- 
2 
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5) 


6) 


7) 


8) 


9) 


10) 


11) 


12) 


13) 


14) 


15) 
16) 
17) 


18) 


19) 
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cosh a +- cosh 8 == 2 cosh +E cosh : = z В ; 
sinh 2 — sinh = үй sinh — ê ; 
cosh 2 — cosh Ё = = 2sinh < a sinh aż ; 
2 2 
? 4 155 1 
sinh 4, sinh 6 = % sinh (2 -+ f) - 2 cosh (a — 8); 
1 1 À 
cosh 2, cosh 8 == A cosh (2 -|- 8) +- 2 cosh (2 — 8); 
{ 1 
sinh 2 , cosh == $ sinb (a -|- 6) +5 -~ sinh (4 — 8) ; 


cosh 2, sinh f = > sinh (2 -|- 8) — З sinh (2 — f) ; 


sinh 2 a = 2 sinh 4 . cosh a = aighe 
1 — tgh°a 
cosh 2 ® = cosh? a -|- sinh? a = 2 cos? a — 1 = 1 + Zsinh* a = 
A 1--tgh*a | 
1— tgh*a ' 
je cosh 2 sinha _ cosha—1, 
"| еи © cosha-+-$ зіпһо 


са = cosh 2 +- sinha; e~a = cosh о — sinh 2; 


Ar sinh a=/n(a--ya*--1); Arcosha=/n(a-|-|a* — 1); 


cosha =cosja; sinha = —jsinja; tgha=—jtgjz; 


dsinha=coshada; dcoshu=sinhada; dtgh a = 
fsinh da = cosh a +C; [cosh a da = sinh «| C3 


|tgh ada = Incosha-C; 


da 


a ' 
соѕћ? a 


Obliczenie łunkcji hiperbolicznych, których argumentem jest liczba ze- 
spolona. 


1) sinh(a -|- jb) =sinha.cosb -|- jcosha, ѕіп б, 
2) cosh (a -| fb) =cosha.cosb-|-jsinha ,sinb, 
Р sinh 2a -- jsin 20 
3)  tgh (a |- jb) = 
Жы КУЫШ у. cosh 2a -|- cos 2 b 
sinh2a — j sin 2b 


| 4) ctgh (a-|- fb) = - ą 
) ctgh(a-J$) cosh 2 a— cos2b 


| Obliczenie łunkcji hiperbolicznych, których argument jest powiększony o j : К 
1) sinh (xj Z) совм, 
2) cosh (+ > | =j sinh > 
3) tgh |х + = |= х, 
| 


4) ctgh (х ej : = tgh x . 


Obliczenie łuku (kąta), którego tangens jest liczbą zespoloną. 
Załóżmy że dana jest nam liczba A + jB, i trzeba znaleźć taki kąt 
Ө =a-|- jb , któryby spełniał równanie: 


tg © =A-|-jB, 
Jeżeli: 
A -jB =tg(a-+-jb), to (A-|-jB) cosh (a -|- b) = cosh (a -jb), (а) 


a 
(A -- JB) =(cosh a . cos b -+ j sinh a sin b) = sinh а. cos b -|- j cosh a . sin b. (b) 


7 Przyrównywując do siebie oddzielnie części rzeczywiste i urojone tych 
równań i dzieląc następnie pierwsze z otrzymanych równań przez cosh a. 
cos b a drugie przez sinh a. sin b, otrzymamy dwa nowe równania. Mno- 
żymy te równania przez siebie stronami i po uwzględnieniu zależności: 


2B 


{020 = ' 
£ ctgb— tgb 
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piszemy wzór ostateczny : 
2B 


tg25=———— 1 
А 1 — А#— В? и 
W podobny sposób znajdujemy: 
2A 
tg 2a = ; 2 
$ 1-+4A°-+ B (2) 


Z równań: (1) i (2) obliczamy kąt 0. 
Przykład: tg 0=3—j7. 


aa 3 = Ê 7 140.102, a — 0,051, 


1 3*+-7? 


2.7 — 14 


= 0,241 = tg (13° 34'-|- 180°), 
1—38—73 —.58 el Ea, 


tg2b= 
gdyż jest ze znakiem minus, a b = 96° 47', skąd 
Ө = 0,051 +j 96° 47’. 
Obliczenie modułu wyrażeń sinh (a -|-jb) i cosh (a -|- jb). 


Na podstawie wzorów wyprowadzonych poprzednio, możemy napisać: 
sinh (a -|- fb) = sinh a , cos b -|- jcosha „sind , 


cosh (a -|- jb) = cosh a . cos b -|-jsinha.sinb. 
Skąd po odpowiednich przeróbkach otrzymamy: 
sinh (a -|- jb) = ү зїһһ? a -|- sin* b = y cosh? a — cos? b 
= үз (соз 2a — соѕ? Б) · 
W analogiczny sposób znajdziemy: 


|cosh (a -|- j b)| = y'sinh? a +- cos? b = y cosh? a — sin? b 
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